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Resumen
El escalado de los procesos de fabricación de semiconductores, predicho por el Dr.Moore en los años sesenta, ha tenido un gran impacto en el desarrollo de la electrónica
integrada actual. Por una parte, la reducción del tamaño de los transistores ha permitido
incrementar la densidad de integración, dando la posibilidad a los diseñadores de introducir
un mayor número de funcionalidades dentro de una misma área. Por otro lado, este
fenómeno ha llevado consigo una reducción de los costes asociados a la fabricación,
logrando abaratar el producto final.
Esta continua evolución e incremento de la funcionalidad dentro de un mismo circuito
integrado, implica, a su vez, un aumento de la complejidad a la hora de planificar la
generación y distribución de las distintas tensiones de alimentación, necesarias para cada
uno de los bloques incluidos en el chip. Esto provoca que las especificaciones de ruido,
regulación y/o estabilidad asociadas a cada dominio de alimentación varíen según la
naturaleza del sistema al que se pretende alimentar. Por esta razón, los circuitos destinados
a la gestión de la potencia han tomado una mayor relevancia en los últimos años, puesto
que las restricciones impuestas por los sistemas integrados son cada vez mayores.
Dentro de los circuitos destinados a la gestión de potencia, los reguladores lineales y,
en concreto, los de bajo dropout se corresponden con un bloque básico, ya que permiten
la generación de tensiones de alimentación muy estables, precisas y de bajo ruido. Estas
características los convierten en el circuito ideal para alimentar a sistemas analógicos o de
radio-frecuencia, muy sensibles a variaciones de la alimentación. Otra característica de
estos bloques, que ha provocado el creciente interés de la comunidad científica en ellos,
es la posibilidad de poder integrarlos sin necesidad de incluir ningún dispositivo externo,
con el consecuente ahorro económico y de área en la tarjeta impresa. Sin embargo, dentro
de los inconvenientes cabe destacar dos. Por una parte, la eficiencia máxima teórica que
pueden lograr es baja frente a soluciones basadas en capacidades conmutadas o inductores.
Por otro lado, al buscarse un esquema de compensación interna, el polo dominante del
sistema viene fijado por un nodo interno del circuito, provocando que el polo no-dominante
esté dominado por la carga. Esto se traduce en un gran problema de estabilidad, debido a
que las variaciones que sufre la carga se traducen en un desplazamiento en frecuencia del
polo no dominante, degradando el margen de fase de todo el sistema.
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VI Resumen
Según lo descrito anteriormente, esta investigación se ha centrado en el estudio de
reguladores lineales de tipo Low-DropOut o LDO compensados internamente y sus propie-
dades, dada la problemática de este tipo de celdas cuando se busca minimizar su consumo
quiescente. Para ello, uno de los objetivos marcados versa sobre la búsqueda de topolo-
gías alternativas que permitan el diseño de LDOs de altas prestaciones, sin suponer un
incremento del consumo quiescente y que sean válidos para entornos de baja tensión de ali-
mentación. En este sentido, se ha apostado por el uso de la celda Flipped Voltage Follower
como regulador debido a su baja impendancia de salida, gran estabilidad y sencillez.
Una segunda línea, se ha centrado en la búsqueda de esquemas de compensación
simples que permitan extender la estabilidad de este tipo de regulador en todo el rango de
funcionamiento. Para ello, se ha explorado un esquema basado en la compensación clásica
deMiller donde se ha utilizado un esquema de replica para ajustar de forma dinámica el
valor de la resistencia según la carga del sistema.
Por último, con el objetivo de minimizar lo máximo posible el consumo quiescente
de los reguladores LDOs sin degradar las prestaciones de la respuesta transitoria, se ha
explorado el uso de buffers clase AB para gestionar la puerta del transistor de paso. Esta
técnica permite mejorar la respuesta transitoria, al ser capaz de crear corrientes elevadas
durante las transiciones sin necesidad de penalizar la eficiencia del regulador.
Abstract
The continuous downscaling of semiconductor fabrication processes, which was predicted
by PhD. Moore in 1965, have had a great impact in the development of nowadays integrated
electronics. The reduction of transistor size has allowed, on one hand, the integration of
more devices in the same área, increasing the integration density, while, on the other
hand, has led to the reduction of fabrication costs, making the final product cheaper and
accessible.
However, this increase in the functionality of a single integrated circuit entails greater
complexity in the generation and distribution of the different biasing voltages needed
throughout one chip. Thus, as more different systems are integrated in the same chip,
more different biasing domains coexists in it, leading several different requirements of
noise, regulation and/or stability that need to be satisfied simultaneously. Therefore, power
management circuits have been acquiring greater significance as technology downscales,
reaching its maximum nowadays, when the nanoscale had taken those issues to its culmen.
Linear regulators, and more concretely, low-dropout linear regulators, are an essential
block in any power management system, able to generate precise and extremely-stable
low-noise biasing voltages what make them the ideal choice for extremely biasing-sensitive
circuits such as analog or radio-frequency systems. In addition to this, low-dropout linear
regulators can be completely integrated without needing any external device, what transla-
tes to expenses and area savings. For all these reasons, low-dropout linear regulators have
been lately acquiring extensive attention from the scientific community. However, those
circuits also have some disadvantages, indeed, the maximum theoretical efficiency that
can be achieved though low-dropout linear regulators is lower than switched capacitor or
inductor-based solutions efficiency. In addition to this, as internal compensation is required,
the system’s dominant pole is given by an internal node, making the non-dominant pole to
be fixed by the charge. This leads to a great stability concern as charge variations translate
to a frequency displacement of the non-dominant pole that degrades the whole system
phase margin.
In accordance with previously described issues, this research has been focused on
the study of minimum-quiescent consumption internally compensated low-dropout li-
near regulators (LDO). The first objective of this research is the proposal of low-voltage
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high-performance LDO structures that do not increase quiescent consumption. Thus, the
Flipped Voltage Follower cell has been proposed as regulator due to its inherent low output
impedance, great stability and simplicity.
The second aim of this research has been the proposal of simple compensation schemes
that allow full-operation range stability. So that, a classical Miller compensation based
scheme where a replica circuit dynamically adjust the charge resistance has been proposed.
Finally, in order to minimize quiescent consumption of LDOs regulators without degra-
ding transient response performance, class-AB buffers have been proposed to drive the
pass transistor gate. This technique enhances the transient response as it generates high
currents during transitions without compromising efficiency.
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1 Introducción
En el panorama actual, los dispositivos alimentados por baterías están teniendo cada vezmás relevancia. Desde un punto de vista industrial, un claro ejemplo es la expansión
del Internet de las Cosas (por su nomenclatura en inglés, Internet of Things, IoT ), [1–4].
EA nivel industrial, ete nuevo paradigma de interconexión ha dado lugar a gran cantidad
de soluciones basadas en nodos inalámbricos de muy bajo consumo [5–8]. Por su parte,
este auge se ha visto reflejado en el usuario normal a través del crecimiento de la telefonía
móvil o wearables1 [9].
Uno de los principales motivos de esta tendencia se debe al escalado de las tecnologías
destinadas a la fabricación de circuitos integrados. Bajo la predicción de la Ley de Moore
[10], la reducción del tamaño de los transistores ha permitido incrementar la densidad
de integración, reduciendo el coste del producto final. A su vez, este hecho ha permitido
la integración de funciones, cada vez más complejas, en una misma área originando el
concepto de sistema en un chip o System-on-Chips (en adelante, SoC). Dichos sistemas se
caracterizan por integrar en un mismo sustrato todos aquellos subsistemas necesarios, ya
sean bloques analógicos, de radiofrecuencia y/o digitales, que permitan desempeñar una
determinada función. Este nuevo paradigma, dentro de la industria de los semiconductores,
ha provocado un cambio en la forma de concebir los sistemas. Se ha pasado de una visión
centralizada, donde el ordenador personal o PC ocupaba el centro y el resto de sistemas se
adecuaban en torno a este dispositivo; a una distribuida donde multitud de sistemas operan
entre sí mediante una comunicación inalámbrica. En este nuevo esquema de interconexión,
existe una gran heterogeniedad de dispositivos móviles alimentados por baterías. Como
consecuencia de este cambio, la filosofía de diseño de circuitos integrados se ha visto
alterada. Durante los noventa, estaba guiada por la mejora de prestaciones que dejaban
en un segundo plano aspectos como el consumo; mientras que, en la última década, la
reducción en el consumo de potencia se ha convertido en un objetivo prioritario con el
auge de las soluciones de tipo SoC. Esto ha permitido desarrollar circuitos integrados de
gran eficiencia que consiguen prolongar la vida útil de las baterías lo máximo posible [11].
1 Es el nombre que reciben aquellos accesorios de ropa o moda que, gracias a la incorporación de sistemas
electrónicos, tienen funciones y características avanzadas tales como la monitorización del ritmo cardíaco o
funciones de realidad aumentada.
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Como se desprende de lo anterior, el suministro, acondicionamiento y gestión de la potencia
juegan un papel fundamental en los SoCs.
Sin embargo, para que estos dispositivos alcancen el máximo de sus prestaciones, se
necesita una tensión de alimentación estable y precisa. En este punto, los reguladores de
tensión se han manifestado como un bloque imprescindible dentro de cualquier SoC actual.
Su misión es convertir la tensión de entrada, procedente de una fuente de energía ruidosa y
variante en el tiempo (véase la Figura 1.1); en una tensión estable, precisa e independiente
de la carga que, a la vez, permita atenuar las fluctuaciones procedentes de la fuente de
energía original. Un ejemplo de la complejidad de estos sistemas de gestión de potencia,
en un sistema actual, puede verse en [12] donde los autores presentan una descripción de
los requisitos para un dispositivo tan extendido como un módem CDMA para un teléfono
móvil. Este caso muestra la necesidad de hasta once líneas de alimentación independientes.
Además, se introduce una lógica de control para gestionar la potencia que permite apagar
aquellos módulos que no se utilicen. El objetivo de este bloque es maximizar la eficiencia
energética del dispositivo en todo momento.
Regulador 
de 
tensión
Batería
RLOAD
VBat
t
VBat VOUT
VOUT
V
Figura 1.1 Representación de la curva característica de descarga de una batería para una
carga RLOAD y la respuesta de un regulador de tensión.
1.1 Reguladores de tensión
Los dispositivos encargados de entregar una tensión regulada a la carga se pueden dividir
en tres grupos. El primero estaría formado por los reguladores de capacidades conmutadas
que están basados en la transferencia de carga. El siguiente lo constituirían los reguladores
por conmutación que se caracterizan por el uso de una bobina como elemento acumulador
de energía. Por último, se encontrarían los reguladores lineales. Estos hacen uso de un
elemento de paso para suministrar la potencia necesaria a la carga.
De todos ellos, los reguladores de capacidades conmutadas, también conocidos como
bombas de carga, son ampliamente utilizados, en los circuitos integrados, por su capacidad
para generar una tensión distinta y/o con una polaridad diferente del valor de tensión
suministrado por la fuente de energía principal. En líneas generales, este tipo de reguladores
es utilizado en aquellas aplicaciones sin requisitos muy exigentes, donde es aceptable una
baja eficiencia y se requiere de una baja potencia. Un ejemplo en el que su uso es adecuado
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son las celdas de memoria no volátil como memorias Flash, EEPROMs2 o DRAM3.
C1S2
S2
CIN COUTVDD
VOUT
Generador 
de fasesVCLK
S1
S2
S1
S1
Figura 1.2 Topología clásica de un regulador de tensión basado en capacidades conmuta-
das.
La Figura 1.2 muestra el modo de trabajo de un regulador de capacidades conmutadas
donde puede observase la secuencia de apertura y cierre de los interruptores, alternativa-
mente, a pares. En primer lugar, los interruptores etiquetados como S1 son cerrados, lo que
permite la carga de la capacidadC1 al valor de la tensión de entrada VDD. A continuación,
los interruptores S1 son abiertos y los etiquetados como S2 son cerrados. Este cambio
coloca a la capacidad C1, cargada a la tensión VDD, en serie con la tensión de entrada,
provocando una caída de 2 ·VDD. Por tanto, la tensión de salida VOUT del circuito será
equivalente a 2 ·VDD. A partir de este instante, el ciclo se repite. Si el valor de COUT es lo
suficientemente alto, durante la fase S1, la tensión VOUT tendrá un valor cercano a 2 ·VDD.
Por otro lado, la misma topología utilizada en la Figura 1.2 puede usarse para reducir
la tensión de entrada a la mitad sin más que intercambiar los terminales de entrada
y de salida. A su vez, existe la posibilidad de utilizar configuraciones más complejas
que permiten obtener un ratio racional de conversión. Algunas de estas topologías se
presentan en [13–20]. Como se desprende de esta funcionalidad, los reguladores basados
en capacidades conmutadas presentan una gran versatilidad, puesto que modificando los
esquemas de configuración se pueden generar diferentes tensiones de salida.
La principal desventaja que presenta este tipo de reguladores es su reducida capacidad de
regulación. Esto se debe a que el único mecanismo posible para regular la tensión de salida
se consigue a través de la modificación de la resistencia de salida del sistema. Sin embargo,
para cambiar su valor es necesario alterar la frecuencia de conmutación de los interruptores
y esta acción resulta contraproducente. Al incrementar dicha frecuencia, no sólo se aumenta
la resistencia de salida del regulador, sino que, también, se incrementa la disipación de
potencia, lo que se traduce en una eficiencia menor. Además, se hace necesaria la inclusión
de circuitería adicional que permita determinar el valor de VOUT y que, en base a esta
modifique la frecuencia de conmutación. Esto supone un consumo adicional que degrada
aún mas su eficiencia energética, [21]. Por este motivo, los reguladores de capacidades
conmutadas son usados en circuitos donde sólo se requiere de una conversión de la tensión
de entrada y no se necesita de una exhaustiva regulación.
2 Electrical Erasable Programmable Read Only Memory
3 Dynamic Random Access Mode
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En la práctica, hay otras muchas consideraciones que limitan la eficiencia de los regula-
dores de capacidades conmutadas en una implementación CMOS. Lo primero que hay que
tener en cuenta, es que para conseguir que las capacidades utilizadas para almacenar la
energía alcancen su valor, se requiere que la constante de tiempo generada por la resistencia
de conducción, RON , de los interruptores, y las propias capacidades sean mucho menor
que la frecuencia de conmutación. Desde el punto de vista de la implementación, esto
implica el uso de una elevada relación de aspecto en los transistores que forman dichos
interruptores; lo que conlleva, a su vez, el incremento del consumo de la circuitería que
gestiona la puerta de dichos interruptores, especialmente si se hace uso de una frecuencia
de conmutación elevada. De ahí que, estas pérdidas adicionales deban ser consideradas
en el diseño. [22] muestra una metodología para encontrar el tamaño óptimo de los inte-
rruptores y de la frecuencia de conmutación, asegurando que las pérdidas por conducción
sean iguales a las generadas por los parásitos de la puerta de los interruptores. Otro factor
a tener en cuenta es que el ratio de conversión depende, directamente, de la topología
utilizada. Así, para conseguir determinadas relaciones, será necesaria la implementación
de multitud de capacidades. Esto, unido al tamaño de los interruptores, consumirá un gran
área dentro del dado de silicio. Finalmente, la implementación de las capacidades, en el
propio dado de silicio, supone la aparición de una capacidad parásita apreciable entre cada
plato y tierra, introduciéndose pérdidas adicionales. De este razonamiento se infiere que
si se pretende lograr una alta eficiencia, se hace necesario la utilización de procesos de
fabricación específicos que reduzcan dichos parásitos, o el uso de capacidades fuera del
chip, con el consiguiente incremento de costes y de área en la tarjeta impresa.
Un segundo tipo de reguladores son los conocidos reguladores por conmutación. Estos
se componen de una etapa encargada de convertir la señal de entrada no regulada VIN , en
una señal rectangular, cuyo valor promedio sea igual al valor de la tensión de salida VOUT
fijada, un filtro paso bajo encargado de filtrar la señal rectangular, de forma que a la salida
se obtenga el valor VOUT requerido; y una lógica de control que permite implementar el
mecanismo de regulación. Éste se encarga de compararVOUT con una tensión de referencia
Vre f , para ajustar la fracción del período de tiempo que la primera etapa entrega al filtro
paso bajo deVIN . De esta forma, por medio de una modulación de ancho de pulso (en inglés,
Pulse Width Modulation, PWM), se controla el valor promedio de la señal rectangular. En
la Figura 1.3, se muestra un diagrama de bloques de un regulador de conmutación.
Modulador 
PWM Vref
Filtro 
Paso-Bajo
RLOAD
Tensión no 
regulada
Tensión  
regulada
VIN
VOUT
TS
D
VOUT,OBJ
VIN
VSS
VOUT
Señal PWM
Figura 1.3 Diagrama de bloques de un regulador de tensión por conmutación.
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A diferencia de los reguladores de capacidades conmutadas, la eficiencia de estos
dispositivos puede ser muy alta, aproximándose al 100% conforme los componentes
utilizados presentan un comportamiento más ideal. En la práctica, los reguladores de
conmutación presentan una eficiencia comprendida entre el 75% y el 90%, [23–28].
Como se desprende de la Figura 1.3, existe una amplia variedad de combinaciones en el
esquema de conmutación y filtrado que pueden usarse para generar una tensión regulada
diferente de la tensión de entrada VIN , con la misma u opuesta polaridad.
A pesar de la alta eficiencia que se puede lograr con estos reguladores, su principal
inconveniente radica en la utilización de un elemento inductivo como elemento de almace-
naje de energía y filtrado. Por tanto, es necesario poder integrar bobinas que presenten
un alto factor de calidad. Este hecho lleva a que la mayor parte de las veces se opte por
hacer uso de bobinas fuera del chip, lo que supone un incremento del coste del producto al
incrementar el área ocupada en el PCB y añadir componentes extras.
RLOAD
VOUT
COUT
Dispositivo 
de paso
VREF
Vfb
VIN
RFB1
RFB2
Figura 1.4 Diagrama de bloques de un regulador lineal de tensión.
Por último, el tercer tipo de reguladores de tensión existente son los conocidos como
reguladores lineales. La Figura 1.4 muestra un diagrama conceptual donde puede com-
probarse la existencia de tres bloques básicos para su implementación. El primero se
corresponde con el elemento de paso o serie que se encarga de suministrar la potencia
requerida a la carga. El segundo componente está constituido por una red de realimenta-
ción, implementada por un divisor resistivo, que permite ajustar el valor de la salida a la
referencia. Por último, el tercer elemento es el denominado amplificador de error. Éste
permite comparar dicha versión escalada de VOUT con una referencia Vre f , ajustando así,
la tensión de puerta del elemento de paso. Este mecanismo es el encargado de regular la
tensión de salida.
Este tipo de reguladores se pueden clasificar como High-DropOut (HDO) o Low-
DropOut (LDO)4, donde dropout hace referencia a la mínima diferencia entre la tensión
no regulada y la salida regulada que permite que el mecanismo de regulación actúe. Se
considera que un regulador es de tipo HDO cuando su tensión de dropout es superior a 600
mV, [29]. En caso contrario, se estaría ante un regulador de tipo LDO. En la práctica, la
4 En este punto, se adopta la nomenclatura inglesa para facilitar al lector la comprensión, evitando pérdidas de
significado ante traducciones confusas. En adelante, las referencias a estos tipos de reguladores se harán por
sus siglas inglesas.
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tensión de dropout varía entre 0.15V y 0.35V. Esta caída de tensión es importante, porque
se traduce directamente en potencia disipada. Por tanto, los reguladores LDO disipan una
menor potencia que su contrapartida HDO. Esto ha provocado que los reguladores de bajo
dropout, en los últimos años, hayan incrementado su popularidad en el mercado de los
dispositivos con baterías.
Una segunda división se puede realizar atendiendo al esquema de compensación uti-
lizado: externo o interno. En el primer caso, se hace uso de una capacidad externa de
elevado valor (en el rango de los µF) conectada a la salida del regulador lineal, de forma
que el nodo de salida fija el polo dominante del sistema. En un regulador compensado
internamente, el polo dominante está determinado por un nodo interno (generalmente,
el nodo asociado a la puerta del elemento de paso cuya capacidad parásita es elevada,
del orden de decenas de pF) del circuito, provocando que el polo formado en el nodo de
salida sea uno no dominante. Como consecuencia, la capacidad que cuelga de dicho nodo
no podrá superar un valor máximo para no degradar la estabilidad de todo el regulador
lineal. Este hecho unido, como se ha comentado anteriormente, al auge de las soluciones
de tipo SoC, ha provocado un cambio de tendencia, en la que los reguladores compensados
externamente están siendo reemplazados por aquellos compensados internamente, debido
al ahorro de costes, al menor número de componentes que se necesitan, y a la reducción
de área en la tarjeta impresa que suponen.
Como puede observarse, un regulador lineal se caracteriza por la simplicidad de su
esquema, puesto que requiere de pocos bloques para regular la tensión de salida. Este hecho
permite obtener implementaciones de reducido coste en área y consumo. Sin embargo,
dichos reguladores presentan dos limitaciones. Por un lado, la tensión regulada de salida
Vout nunca podrá ser superior que la tensión de entrada Vin. Por otro, la eficiencia η nunca
podrá ser superior al cociente Vout /Vin, por lo que existe un límite teórico para la misma.
Si se define la eficiencia energética como
ν =
Pout
Pin
=
Vout · Iout
Vin · Iin
=
Vout · Iout
Vin · (Iout + Iq)
(1.1)
se puede observar que, a medida que la tensión de entrada se incrementa, la caída, en
el elemento de paso, es mayor, degradándose la eficiencia. No obstante, la eficiencia
energética puede maximizarse si la tensión Vin está cercana a su valor mínimo, conforme
la Ecuación (1.2), y si se reduce el consumo quiescente, definido como la potencia que
emplea el regulador para funcionar correctamente, lo máximo posible.
Vin,min =Vout,nom+Vdropout (1.2)
En la Figura 1.5 se muestra un ejemplo de cómo varía la eficiencia de un regulador
lineal ante diferentes valores de la tensión de entrada Vin y del consumo quiescente Iq.
Para el ejemplo, se ha tomado un regulador ideal cuya tensión de salida es Vout,nom = 1V ,
Vdropout = 0.2V y una corriente de salida Iout máxima de 0.1A. Se han supuesto cuatro
consumos quiescentes distintos. En todos los casos, se puede comprobar que el máximo
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de la efienciencia que se alcanza es
η =
Vout · Iout
Vin · (Iout + Iq)
≤ Vout
Vin
=
1
1.2
= 0.8333 (1.3)
Corriente de salida I
out [A]
10-4 10-3 10-2 10-1
Ef
ici
en
cia
 [%
]
0
10
20
30
40
50
60
70
80
90
Eficiencia ( I
q
 = 0.1  [µA] )
Vin=1.2
Vin=1.3
Vin=1.4
Vin=1.5
Vin=1.6
Vin=1.7
Vin=1.8
Ef
ici
en
cia
 [%
]
(a)
Corriente de salida I
out [A]
10-4 10-3 10-2 10-1
Ef
ici
en
cia
 [%
]
0
10
20
30
40
50
60
70
80
90
Eficiencia ( I
q
 = 1  [µA] )
Vin=1.2
Vin=1.3
Vin=1.4
Vin=1.5
Vin=1.6
Vin=1.7
Vin=1.8
Ef
ici
en
cia
 [%
]
(b)
Corriente de salida I
out [A]
10-4 10-3 10-2 10-1
Ef
ici
en
cia
 [%
]
0
10
20
30
40
50
60
70
80
90
Eficiencia ( I
q
 = 10  [µA] )
Vin=1.2
Vin=1.3
Vin=1.4
Vin=1.5
Vin=1.6
Vin=1.7
Vin=1.8
Ef
ici
en
cia
 [%
]
(c)
Corriente de salida I
out [A]
10-4 10-3 10-2 10-1
Ef
ici
en
cia
 [%
]
0
10
20
30
40
50
60
70
80
90
Eficiencia ( I
q
 = 100  [µA] )
Vin=1.2
Vin=1.3
Vin=1.4
Vin=1.5
Vin=1.6
Vin=1.7
Vin=1.8
Ef
ici
en
cia
 [%
]
(d)
Figura 1.5 Ejemplo de la variación de la eficiencia de un regulador lineal frente a la
corriente ILOAD para distintos valores de la tensión de entrada y del consumo
quiescente.
Finalmente, en la Tabla 1.1 se recogen las principales propiedades de los diferentes
tipos de reguladores de tensión que se han presentado, a modo comparativo. En ella se
puede observar cómo la ventaja principal de los reguladores lineales es la de presentar
una salida con muy poco ruido frente a los reguladores de conmutación o capacidades
conmutadas. Además, implementarlos en una tarjeta impresa supone un ahorro frente a
los otros dos grupos, debido al menor número de componentes necesarios. A pesar de
ello, los reguladores lineales presentan dos inconvenientes. el primero es su eficiencia,
que es inferior a la de los otros dos grupos. No obstante, cuando la tensión no regulada
es cercana al valor de dropout, su eficiencia se incrementa. La segunda desventaja es el
hecho de no poder generar una tensión de salida superior al valor de entrada. No obstante,
8 Capítulo 1. Introducción
si estas limitaciones son dejadas en un segundo plano, los reguladores lineales se utilizan
extensamente en aplicaciones donde se requieren de altas prestaciones como una rápida
respuesta frente a variaciones de la carga y un alto rechazo a ruidos procedentes de la
tensión de entrada.
Tabla 1.1 Tabla comparativa de las principales características y aplicaciones de los regula-
dores lineales, de capacidades conmutadas y por conmutación.
Tipo de regulador Lineal Capacidades
conmutadas
Conmutación
Elevación de la tensión No Sí Sí
Reducción de la tensión Sí Sí Sí
Inversión de la polaridad No Sí Sí
Eficiciencia Pobre Pobre Alta
Ruido Bajo Alto Alto
Regulación Alta Pobre Media
Area Pequeña Media/Alta Media/Alta
Coste Bajo Medio Alto
Aplicaciones Bloques Analó-
gicos, RF, requi-
sitos altos de re-
gulación
DRAM, Flash,
EEPROM
Microprocesadores,
bloques digita-
les, SRAMsa
a Static Random Access Memories
1.2 Objetivos
Atendiendo a lo descrito en el punto anterior, esta tesis se centra en el estudio de los
reguladores lineales de tipo Low-DropOut o LDO compensados internamente y sus propie-
dades, como consecuencia de la problemática que este tipo de diseños presentan cuando
se requiere un bajo consumo quiescente. De manera que los objetivos que se han marcado
durante el transcurso de la investigación, se correspondan con la búsqueda de topolo-
gías alternativas que permitan el diseño de LDOs de altas prestaciones, sin suponer un
incremento del consumo quiescente y que sean válidos para entornos de baja tensión de
alimentación. Asimismo, se han buscado esquemas de compensación simples que permitan
extender la estabilidad e investigado técnicas conocidas, como los seguidores de tensión
o las estructuras de ganancia cascodos, que permitan atacar la problemática desde otra
perspectiva.
Las ideas propuestas se han implementado en tecnologías CMOS modernas (65 y 180
nanómetros), con el fin de validar los resultados obtenidos por simulación. Este hecho
ha supuesto, también, resolver la problemática del test de medida asociado a este tipo de
circuitos con unas características muy particulares.
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1.3 Aportaciones
Las principales contribuciones desarrolladas, durante el transcurso de esta tesis doctoral,
se recogen a continuación.
• Aportación 1. Se ha procedido al diseño de un regulador LDO compensado inter-
namente y basado en la celda Flipped Voltage Follower o FVF en una tecnología de
65 nanómetros. En esta primera aportación, se hace uso de técnicas de acoplamiento
RC para poder incrementar las prestaciones del regulador, ante variaciones de la
tensión de entrada o de la carga.
• Aportación 2. Se ha diseñado un regulador LDO compensado internamente y basado
en la celda Flipped Voltage Follower o FVF en una tecnología de 65 nanómetros.
En esta segunda aportación se utiliza un novedoso esquema para incrementar la
respuesta transitoria del regulador frente a variaciones de Vin o de Iout , permitiendo
reducir el consumo quiescente de la celda.
• Aportación 3. Se presenta un nuevo esquema de compesanción basado en la com-
pensación clásica de Miller. Para ello se introduce una resistencia variable cuyo
valor se modifica acorde a la zona de funcionamiento del regulador. De esta forma,
se consigue salvar las limitaciones impuestas por el esquema clásico.
• Aportación 4. Se hace uso de un seguidor de tensión tipo clase-AB con mejora
del slew-rate y del ancho de banda para atacar a la puerta del elemento de paso.
Esta técnica permite incrementar la respuesta transitoria sin penalizar el consumo
quiescente.
1.4 Organización
Esta memoria se encuentra organizada como se especifica seguidamente. Como ha podido
comprobarse, el Capítulo 1, está dedicado a introducir al lector en la problemática de la
generación de una tensión de alimentación precisa y estable.
El Capítulo 2, supone una revisión de las características principales que definen a un
regulador LDO compensado internamente, y los problemas a los que un diseñador debe
hacer frente cuando plantea este tipo de celdas. Además, se presentan aquellas técnicas
destinadas a resolver alguno o varios de estos problemas. Asímismo, se muestran las
contribuciones de mayor relevancia que se han realizado en la literatura para su resolución.
El cierre del capítulo está formado por una comparativa de aquellos reguladores más
relevantes publicados hasta la fecha, con el objetivo de que el lector obtenga una idea
aproximada del rango de valores de los distintos parámetros.
Seguidamente, el Capítulo 3 presenta la utilización de las celdas FVF y CAFVF como
reguladores LDO compensados internamente. En él, se realiza un análisis de sus ventajas
e inconvenientes, presentando aquellas técnicas que se han propuesto en la literatura
científica con el objetivo de mitigar sus debilidades. Al final de esta revisión, se muestra
una comparativa de los trabajos recogidos. Tras ello, se encuentran dos de las aportaciones
10 Capítulo 1. Introducción
llevadas a cabo durante el transcurso de esta tesis doctoral, para la mejora de la respuesta
transitoria de la celda CAFVF.
El Capítulo 4 explica una nueva técnica de compensación basada en la compensación
clásica de Miller. En él, se muestra una comparativa de la técnica propuesta frente al esque-
ma clásico y a un esquema con resistencia. Además, se detalla la topología seleccionada
para su implementación física. Al final del capítulo, se muestran los resultados obtenidos
del chip de prueba.
El siguiente capítulo, Capítulo 5, introduce un regulador LDO basado en la topología
clásica donde se ha incorporado un buffer para manejar la puerta del elemento de paso.
Este buffer esta basado en un seguidor de tensión clase-AB. Al igual que en los capítulos
anteriores, al finalizar éste se presentan los resultados obtenidos de las medidas.
Finalmente, en el capítulo Capítulo 7 se muestran las conclusiones obtenidas, así como
las posibles futuras líneas de investigación que pueden seguir a este estudio.
2 Reguladores de tipo LDO
internamente compensados
En este capítulo, se va a realizar una introducción a los reguladores lineales de tipoLDO compensados internamente, repasando sus características principales. De esta
forma, se pretende introducir al lector en la problemática de este tipo de celda, así como
en el significado de las magnitudes utilizadas para evaluar su rendimiento.
RLOAD
VOUT
COUT
Dispositivo 
de paso
VREF
VFB
VIN
RFB1
RFB2
Amplificador 
de error
Red de 
realimentación
Figura 2.1 Esquema clásico de un regulador LDO con transistor PMOS.
Una vez expuestas las magnitudes que caracterizan el rendimiento de los reguladores
lineales, se van a detallar los problemas asociados a este tipo de sistemas, dividiéndose en
tres áreas:
• Estabilidad. En este apartado se especifica cómo afecta que el polo dominante del
regulador sea fijado por un nodo interno y no por la capacidad de salida. Además,
se hace una revisión de las principales publicaciones destinadas a la mejora de la
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estabilidad, presentando al final de la sección una tabla resumen donde se recogen
sus principales características.
• Respuesta transitoria.Describe de forma cuantitativa cómo influyen en la respuesta
transitoria las variaciones de la carga y de la tensión de entrada. A su vez, se presenta
una recopilación de las principales técnicas propuestas en la literatura destinadas
a su mejora en los reguladores LDOs compensados internamente. Finalmente, se
muestra una tabla con las especificaciones de los trabajos presentados.
• Rechazo a las variaciones de la tensión de entrada. Se estudia cómo afectan
las variaciones de la tensión de entrada en estos sistemas. Como en los apartados
anteriores, se recogen los principales trabajos destinados a su mejora. Al final de la
sección, se presenta una tabla donde se muestran las principales características de
los trabajos expuestos.
Seguidamente, se facilitan al lector las principales figuras de méritos utilizadas para
comparar los reguladores LDOs así como una comparativa de los trabajos recopilados
durante el estudio de la problemática asociada. Por último, se presentan unas breves
conclusiones a modo de cierre.
2.1 Conceptos claves de los reguladores LDO compensados interna-
mente
La Figura 2.1 muestra la topología clásica de los reguladores LDOs. En ella el elemento de
paso se corresponde con un transistor PMOS. La principal ventaja de usar un transistor de
este tipo radica en que la tensión de dropout, Vdropout , puede ser tan baja como una VSD|sat .
Desde el punto de vista de los dispositivos operados por baterías, el uso de un transistor
PMOS permite un mayor aprovechamiento de la batería, al disponer de un mayor rango
de operación, extendiendo su vida útil. Sin embargo, estos presentan una gran desventaja:
ocupan una mayor área que su versión NMOS para una corriente Iout,max fija, motivada por
una reducción de la movilidad del transistor.
A pesar de que las variaciones de la carga y la tensión de entrada afectan al compor-
tamiento en gran señal del regulador, para estudiar sus principales características, es
necesario acudir a un modelo de pequeña señal. En él, se asumirá que el amplificador
de error presenta un comportamiento ideal. Tras esta simplificación, el circuito quedaría
como se muestra en la Figura 2.2
Atendiendo al modelo presentando en la Figura 2.2, se observa que
gmp
[
vin−Av
[
R f b2
R f b1+R f b2
vout −VREF
]]
+
vin− vout
rop
=
= vout
[
1
R f b1+R f b2
+
1
RL
] (2.1)
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VREF
RLOAD
VOUT
COUTVFB
VIN
RFB1
RFB2
Av
gmp·vsgvsg rop
Figura 2.2 Modelo de pequeña señal de un regulador LDO de tipo PMOS.
vout =
gmp+
1
rop
gmpAv
R f b2
R f b1+R f b2
+ 1
[R f b1+R f b2]||RL||rop
vin+
+
gmpAv
gmpAv
R f b2
R f b1+R f b2
+ 1
[R f b1+R f b2]||RL||rop
vin
VREF
(2.2)
donde gmp y rop representan la transconductancia y resistencia de salida del transistor de
paso, respectivamente, Av se corresponde con la ganancia del amplificador de error, RL
es una resistencia equivalente que permite modelar a la carga conectada a la salida del
regulador LDO y R f b1 y R f b2 hacen mención a las resistencias que implementan la red
de realimentación. Si se asume que gmprop 1 y R f b1+R f b2 1, la Ecuación (2.2) se
puede simplificar como se muestra en la Ecuación (2.3)
vout ≈
gmprop
gmpropAv
R f b2
R f b1+R f b2
vin+
gmpropAv
gmpropAv
R f b2
R f b1+R f b2
VREF (2.3)
Una vez obtenido este resultado, el término R f b2/
[
R f b1+R f b2
]
pasa a representarse
por β , indicando de esta forma, que se corresponde con el factor de realimentación. De
esta ecuación se desprende que vin es atenuada por la ganancia del amplificador de error
Av mientras queVREF , procedente de una referencia de tensión, no. Por tanto, vout se puede
reducir al valor mostrado en la Ecuación (2.4).
vout ∼=
vin
Avβ
+
1
β
VREF (2.4)
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2.1.1 Regulación de línea
La regulación de línea representa una medida que indica cómo de robusto es un regulador
de tensión frente a las variaciones del nivel de continua en la tensión de entrada. Por tanto,
este parámetro es un indicador de las variaciones, que en régimen estacionario, sufre la
salida regulada ante un cambio, en la tensión de entrada. Se define como se indica en la
Ecuación (2.5).
Reg.Linea=
∆Vout
∆Vin
(2.5)
Idealmente, la salida regulada Vout debe ser fija hasta que el bucle de regulación pierda
su efectividad. Sin embargo, la ganancia finita del amplificador de error va a provocar una
dependencia de Vout con respecto Vin. Para su cálculo, al igual que se ha mostrado en la
sección anterior, se acudirá a un modelo donde el transistor de paso es sustituido por su
modelo de pequeña señal, mientras que el resto de componentes se representarán de forma
ideal. La Figura 2.3 muestra cómo quedaría el circuito.
RLOAD
VOUT
COUTVFB
VIN
RFB1
RFB2
Av
gmp·vsgvsg rop
Figura 2.3 Modelo de pequeña señal utilizado para el cálculo de la regulación de línea de
un regulador LDO de tipo PMOS.
Asumiendo una variación ∆Vin en la tensión de entrada, se obtiene una variación en el
nodo de salida Vout que atiende a la Ecuación (2.6), donde se puede asumir que
Reg.Linea=
∆Vout
∆Vin
≈ 1
Av
R f b2
R f b1+R f b2
=
1
Avβ
(2.6)
En la Ecuación (2.6) se puede observar cómo a una mayor ganancia del amplificador de
error, la regulación de línea mejora.
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2.1.2 Regulación de carga
Esta segunda magnitud es una representación de la robustez del regulador de tensión frente
a los cambios en la corriente demandada por la carga. Su definición se presenta en la
Ecuación (2.7). Al igual que en el caso de la regulación de línea, se corresponde con una
magnitud que caracteriza el régimen estacionario del regulador. En este caso, se recurre
nuevamente al modelo de pequeña señal para su estudio, Figura 2.4.
VOUT
COUTVFB
VIN
RFB1
RFB2
Av
gmp·vsgvsg rop
ILOAD
Figura 2.4 Modelo de pequeña señal utilizado para el cálculo de la regulación de carga de
un regulador LDO de tipo PMOS.
Reg.carga=
∆Vout
∆Iload
(2.7)
Si se asume una variación ∆Iout en la carga, esta provocará que el nodo de salida cambie
acorde a la Ecuación (2.8).
Reg.carga=
∆Vout
∆Iload
≈− 1
gmp
R f b2
R f b1+R f b2
Av (2.8)
2.2 Problemática
El diseño de reguladores LDO compensados internamente presenta, fundamentalmente,
dos retos: la estabilidad, desde el punto de vista de un sistema realimentado que se somete a
variaciones, y la respuesta transitoria. Añadido a estos dos problemas, y como consecuencia
directa de la elección del polo dominante, existe un tercer punto de estudio, la respuesta
frente a variaciones en la tensión de alimentación. A continuación se detallan cada uno de
estos problemas.
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2.2.1 Estabilidad
Un regulador LDO compensado internamente supone que, en el esquema utilizado en la
Figura 2.5a, el polo dominante está asociado al nodo de la puerta del transistor de paso.
Esto se debe a la gran capacidad parásita que aparece en dicho nodo, como consecuencia
del elevado tamaño requerido por el transistor de paso, ya que éste es el encargado de
suministrar la corriente demandada por la carga. De esta forma, el polo no dominante del
sistema vendrá determinado por el nodo de salida.
Cg,par
ωp,dom
ωp,no-dom
RLOAD
VOUT
COUT
VREF
VFB
VIN
RFB1
RFB2
(a) Regulador LDO compensado internamente.
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(b) Respuesta en frecuencia para una corriente Iout
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(c) Respuesta en frecuencia para una corriente Iout
baja.
Figura 2.5 Respuesta en frecuencia de un regulador LDO compensado internamente.
El principal problema de que el polo no dominante esté fijado por el nodo de salida es
que éste varía según la carga del sistema [30]. Este proceso se ejemplifica en la Figura 2.5b
y Figura 2.5c donde se ha asumido un modelo de dos polos para simplificar el diagrama.
Así, cuando la carga demande una gran corriente al sistema, la resistencia de salida Rout
será pequeña, empujando el polo a alta frecuencia. En cambio, cuando la carga reduce
la corriente requerida, Rout se incrementa, lo que provoca que el polo no dominante se
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acerque a la frecuencia de ganancia unitaria (en inglés, UGF1), degradando la estabilidad
del sistema. Atendiendo a este modelo, la función de transferencia del sistema se muestra
en la Ecuación (2.9).
H(s) =
Vout(s)
Vin(s)
=−
AvgmpReq
[
1− sCgdgmp
]
1+ sa1+ s2a2
(2.9)
donde
a1 =Rp
[
Cp+Cgs+
(
1+gmprop
)
Cgd
]
+Req
[
COUT +Cdb+Csd+Cgd
]
(2.10)
a2 =ReqRp
[
COUT
[
Cp+Cgs+Cgd
]
+Cgd
[
Cp+Cgs
]]
(2.11)
Como se desprende de la Ecuación (2.9), si se tiene en cuenta que gmprop  1 y
COUT  Cp 
{
Cgd ,Cgs,Cdb,Csd
}
, los polos del sistema se pueden aproximar por la
Ecuación (2.12) y Ecuación (2.13).
ωp1 ≈
1
gmpropCgd
(2.12)
ωp2 ≈
COUTCp
gmpCgd
(2.13)
Como puede verse en la Ecuación (2.13), el polo no dominante depende de la trans-
conductancia del transistor de paso, gmp, y de la capacidad parásita Cgd . Esto provoca
que el cambio del punto de operación de dicho transistor, al cambiar las condiciones de
carga, provoque una variación de este polo. De tal forma que, en condiciones donde la
corriente requerida por la carga sea elevada, gmp tendrá un valor cercano a la unidad. En
este caso, ωp2 se desplazará a alta frecuencia, reduciendo su impacto en el margen de fase.
Sin embargo, al reducirse ILOAD, el valor de la transconductancia disminuirá. Este cambio
motivará un acercamiento del polo no dominante a frecuencias medias. Por consiguiente,
el margen de fase decrementará su valor, debido a la degradación en la fase que este
acercamiento de ωp2 a la frecuencia UGF provoca. La Figura 2.6a y Figura 2.6b muestran
la variación que sufren estos parámetros para un transistor de paso cuando RL cambia.
En el caso del polo dominante, a pesar de presentar una dependencia con gmp y rop, éste
permanece aproximadamente constante. Esto se debe al hecho de que el producto gmprop
apenas sufre variación para una carga moderada o baja. No obstante, cuando la corriente
ILOAD es alta, ωp1 se ve reducido, así como la ganancia Aol de todo el sistema debido al
valor del mismo. En la Figura 2.7, se muestra cómo se modifica el producto gmprop en
función de la corriente de carga.
Atendiendo a la descripción anterior, en la Figura 2.8 se observa un ejemplo real del
diagrama de Bode de un regulador LDO compensado internamente. Como se ve, la varia-
ción que sufre el polo no dominante en los reguladores LDO compensados internamente
1 Unity Gain Frequency
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Figura 2.6 Variación de los parámetros (a) gm, (b)Cgd yCgs del transistor de paso.
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Figura 2.7 Variación del producto gmprop en función de ILOAD.
provoca que el sistema se vuelva inestable. Por esta razón, es necesario utilizar técni-
cas de compensación en frecuencia. Estas permiten mover este polo a una frecuencia lo
suficientemente alta como para que no se degrade la estabilidad del sistema.
La literatura ha aportado diferentes soluciones a esta problemática. Una de las primeras
técnicas destinadas a la mejora de la estabilidad se corresponde con la descrita en [31].
Los autores utilizan una técnica de compensación basada en el control del factor de
amortiguamiento [32]- [33] que permite incrementar el ancho de banda del sistema en lazo
abierto. Tal y como se representa en la Figura 2.9, su implementación física requiere de una
capacidad de compensación Cc, responsable de fijar el polo dominante del sistema, y de
un bloque que permite el ajuste del factor de amortiguamiento. La finalidad de este bloque,
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Figura 2.8 Respuesta en frecuencia de un regulador LDO compensado internamente para
diferentes valores de RL.
compuesto por una ganancia negativa −ADF y una capacidadCDF , radica en incrementar
el factor de calidad del par de polos complejos conjugados que aparecen en alta frecuencia,
de forma que el sistema se haga estable. De acuerdo a [33], los valores, para cada uno de
estas magnitudes, deben ser los mostrados en la Ecuación (2.14) y la Ecuación (2.15).
CDF =CC = gm1
√
8Cp2COUT
gm2gmp
(2.14)
gm4 = 4gm1 (2.15)
La principal ventaja de este esquema de compensación, frente a uno clásico como puede
ser la técnica Nested Miller Compensation, es la eliminación de la capacidad internaCC2,
responsable de la degradación del ancho de banda. Una segunda ventaja es la reducción del
valor de los elementos pasivos requeridos para su implementación, por lo que se consigue
un ahorro en área. No obstante, como principal desventaja de esta técnica cabe señalar
el incremento de la potencia estática disipada por el regulador como consecuencia de la
introducción de elementos activos para implementar la ganancia negativa −ADF .
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Figura 2.9 Estructura de la técnica de control del factor de amortiguamiento propuesta
en [31].
Una variante de la técnica anteriormente expuesta es la presentada en [34], donde los
autores muestran una técnica de compensación basada en la reducción del factor de calidad
Q. Con este fin, se hace uso de un esquema que permite controlar el factor de calidad del
par de polos complejos conjugados no dominantes, mejorando la estabilidad frente a cargas
bajas. Para ello, se reutiliza la carga activa del par diferencial del amplificador de error
como buffer de corriente. De esta forma, se consigue reducir el valor del factor de calidad
del polinomio de segundo orden que fija el par de polos complejos no dominantes. Además
de estos elementos, es necesario introducir un etapa adicional encargada de generar un
cero en el semiplano izquierdo con el objetivo de mejorar la estabilidad e incrementar
la corriente que se inyecta en la puerta del transistor de paso. La Figura 2.10 muestra el
modelo de pequeña señal de esta solución.
Tal y como puede verse en la Figura 2.10, el aporte principal de esta técnica lo constituye
la reutilización de estructuras del propio circuito para efectuar la compensación. Así, se
evita añadir nuevas ramas al circuito que introduzcan un consumo adicional. Como punto
negativo, cabe destacar el hecho de que la salida de cada una de las etapas se encuentra
cargada por las capacidades de compensación, lo que provoca una reducción drástica del
slew-rate del regulador LDO presentado.
Otra forma de mejorar la estabilidad de los reguladores LDO compensados internamente
se corresponde con el uso de un multiplicador capacitivo, mediante la utilización de buffers
de corrientes, [35]. Esta técnica se basa en el empleo de elementos activos para incrementar
el efecto de la capacidad de compensación. De esta forma, se consigue reducir el área
total empleada por la misma, aspecto crítico en la integración de sistemas dentro de un
mismo chip. A su vez, cabe destacar que el área consumida por los elementos activos es
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Figura 2.10 Estructura de la técnica de control del factor de calidad propuesta en [34].
despreciable debido a la reutilización de partes de los propios amplificadores operacionales
ya existentes en el diseño.
Una de las primeras publicaciones registradas en la literatura que hace uso de esta
técnica en un regulador LDO compensado internamente se corresponde con [36]. En
ella, el autor muestra un regulador basado en un amplificador de dos etapas, donde la
etapa de salida se corresponde con el transistor de paso. La Figura 2.11 representa un
diagrama simplificado del esquema utilizado. Como puede observarse, la capacidad CC es
la responsable de realizar la separación de los polos mientras queCC2 es la encargada de
hacer dominante el nodo interno en alta frecuencia. Además de esta técnica, el autor hace
uso de un buffer entre la primera y segunda etapa para incrementar el slew-rate en el nodo
de puerta, y empujar a alta frecuencia los polos no dominantes.
IBIAS,2
VOUT
RFB1
RFB2
CC
VFB
VIN
VREF
IBIAS,1 IBIAS,3
IBIAS,4
CC2
VBIAS
gmp
COUTRLOAD
Figura 2.11 Estructura de un regulador LDO haciendo uso de la técnica propuesta en [36].
Otros ejemplos de esta técnica se pueden encontrar en [37–44]. En concreto, [39]
introduce el uso de un derivador formado por una capacidadCCB y un buffer de corriente.
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Este último componente presenta una doble finalidad. Por una parte, permite establecer
un camino directo entre la salida del regulador LDO y la puerta del transistor de paso.
Por tanto, las variaciones de la tensión de salida VOUT , sensadas y transformadas en una
corriente por la capacidad CCB, son inyectadas en la puerta del transistor de paso. Esto
permite incrementar el slew-rate en dicho nodo, mejorando la respuesta transitoria de
todo el sistema. Por otro lado, la inclusión de dicho buffer permite modificar la respuesta
en frecuencia del regulador, separando los polos del sistema en bucle abierto ya que la
capacidadCCB es vista desde el nodo de la puerta del transistor de paso comoC= ACBCCB,
donde ACB representa la ganancia del buffer de corriente. El efecto multiplicador de la
técnica propuesta permite reducir el valor de la capacidad CCB necesaria, permitiendo
ahorrar área. Dicha arquitectura se puede contemplar con más detalle en la Figura 2.12.
A pesar de los casos anteriores, el uso de un buffer de corriente no es incompatible con
las técnicas clásicas de compensación. El esquema presentado en [44], hace uso de buffers
de corriente con un esquema de compensación Reverse Nested Miller Compensation,
(RNMC) para generar dos grados de libertad a la hora de diseñar el regulador propuesto.
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VFB
VREF
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CCB
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Figura 2.12 Estructura de un regulador LDO haciendo uso de la técnica propuesta en [39].
En la Tabla 2.1 se recogen las principales características de los trabajos anteriormente
mencionados.
2.2.2 Respuesta transitoria
La capacidad de un regulador LDO para reaccionar frente a cambios en la tensión de
alimentación y/o a variaciones de la corriente demandada por la carga define su respuesta
transitoria. Ésta será mejor cuantomenor sea la magnitud de los picos de tensión producidos
a su salida, y menor sea el tiempo de establecimiento. Este aspecto resulta crítico para
evitar que la carga conectada al regulador sufra comportamientos anómalos, como un
apagado accidental (un microcontrolador) o pérdida de prestaciones (un VCO).
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Figura 2.13 Esquema de un regulador LDO ante cambios (a) en la tensión de alimentación
y (b) en la corriente de carga .
La Figura 2.13a muestra un ejemplo de variación de línea. En este caso, se propone
el estudio de la respuesta de línea cuando la tensión de entrada se incrementa hasta su
valor máximo en un tiempo finito tr, volviendo a recuperar su valor inicial, en un tiempo
dado, t f . La respuesta de un regulador LDO ideal, cuyo lazo de realimentación presenta un
ancho de banda infinito, se muestra en la Figura 2.14a. En ella, se puede observar cómo
al cambiar la tensión VIN , la respuesta del bucle de control es inmediata, modificando la
tensión de puerta del transistor de paso para ajustarla a la nueva situación lo que provoca
que VOUT , IMOS e ICAP permanezcan inalterados.
La Figura 2.14b representa un caso más realista donde el amplificador de error se ha
implementado como un sistema con un polo dominante, Figura 2.13a. Esta consideración
va a provocar que el lazo de realimentación presente un ancho de banda finito y, por
tanto, el regulador no pueda responder instantáneamente a las variaciones de la tensión de
alimentación, causando que la tensión VOUT cambie. Como se puede ver, mientras que la
tensión VIN permanece constante, la tensión de puerta del transistor de paso se fija a un
valor que permite generar la corriente demandada por la carga. Sin embargo, cuandoVIN se
incrementa, la tensión de puerta no es capaz de seguir dicho incremento instantáneamente,
como consecuencia del ancho de banda finito del lazo de realimentación. Por tanto, la
caídaVSG del transistor de paso se incrementa, aumentando la corriente IMOS inyectada por
el transistor de paso. Este incremento de corriente fluye hacia la capacidad COUT , puesto
que la corriente ILOAD permanece constante. Por tanto, la tensión VOUT aumenta. Este
comportamiento se mantiene hasta que el lazo de control comienza a actuar, incrementado
VGATE y reduciéndose la corriente que genera el transistor de paso, lo que supone que
VOUT reduzca su valor. El proceso finaliza, una vez que el amplificador de error se encarga
de fijar VGATE a su nuevo valor, haciendo que la caída VSG se mantenga constante. En este
instante, la tensión de salida habrá alcanzado nuevamente su valor nominal y la corriente
IMOS será equivalente a la demandada por la carga, ILOAD.
Si la tensión de entrada VIN se reduce repentinamente, el proceso que tiene lugar es
contrario al anterior. En esta nueva situación, la caídaVSG se ve reducida, motivando que la
corriente generada por el transistor de paso, IMOS, sea menor que ILOAD. Esta diferencia de
corriente es aportada por la capacidadCOUT puesto que, si se asume que ILOAD es constante,
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Figura 2.14 Esquema de un regulador LDO ante cambios (a) en la tensión de alimentación
y (b) en la corriente de carga .
ILOAD = IMOS+ ICAP. ESto va a provocar que la tensión VOUT reduzca su valor, hasta que
el lazo de realimentación comience a actuar, reduciendo el valor de VGATE . A partir de
ese punto, la caída VSG y la corriente IMOS comenzarán a incrementarse acercándose a
su valor original, permitiendo que VOUT regrese a su valor nominal. Finalmente, una vez
que VGATE , VOUT e IMOS recuperen su valor inicial, la corriente ICAP volverá a ser cero,
permitiendo que la capacidad COUT recupere su carga inicial.
Otro aspecto importante de la respuesta transitoria es la capacidad de reacción del
regulador LDO frente a variaciones rápidas de la carga; es decir, a cambios en la corriente
que entrega al dispositivo que se encuentra a su salida. La Figura 2.15 representa un
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ejemplo de variación de la carga, donde se pretende estudiar el caso en que la corriente
ILOAD, demandada por la carga, incrementa su valor hasta alcanzar su máximo en un tiempo
tr. A continuación, y tras un intervalo de tiempo no definido, T , recuperará su valor inicial
transcurrido un instante t f . Para este nuevo caso, la respuesta de un regulador LDO ideal,
mostrada en la Figura 2.15a, es instantánea. Al no presentar una limitación de ancho de
banda, el lazo de control responde en el mismo instante que la corriente ILOAD cambia,
modificando la tensión VGATE para ajustar la caída VSG a las nuevas condiciones. De esta
forma, la tensión VOUT y la corriente ICAP permanecen constantes.
La Figura 2.15b presenta la respuesta del regulador LDO en el caso de usar un modelo
de amplificador operacional de un sólo polo y ganancia finita para el amplificador de error,
como el indicado en la Figura 2.13b. Al igual que en la respuesta transitoria de línea, esta
consideración va a limitar el ancho de banda del lazo de realimentación, y, por consiguiente,
la capacidad de regulación del LDO para mantener constante la tensión de salida VOUT .
En este nuevo caso, cuando la corriente ILOAD aumenta su valor rápidamente, el lazo de
control no es capaz de reaccionar ante esta variación, y el exceso de corriente que demanda
la carga debe ser suministrado por la capacidadCOUT , incrementándose la corriente ICAP.
Esto provoca una reducción de la carga almacenada enCOUT , decrementándose el valor de
la tensión de salida VOUT . Una vez que el lazo de control comienza a actuar e incrementa
la tensión de puerta del transistor de paso, ICAP se reduce y la corriente IMOS comienza
a aumentar para suministrar el nuevo valor ILOAD. Alcanzado este punto, la tensión de
salida comienza a recuperar su valor nominal. Una vez que el lazo de regulación consigue
establecer el nuevo valor de VGATE , la caída VSG logra ajustarse a la nueva condición y la
tensión de salida alcanza su valor nominal. Esta situación será permanente hasta que se
produzca un nuevo cambio en la carga.
Por su parte, cuando ILOAD reduce su valor en un breve intervalo de tiempo, la caídaVSG
se encuentra en su valor máximo debido a que el regulador está suministrando ILOAD,max.
Esto provoca que mientras el lazo de control es capaz de actuar, el exceso de corriente que
se genera sea absorbido por la capacidad de salida, como se refleja en la Figura 2.15b. Por
todo ello, VOUT incrementa su valor debido al aumento de la carga de dicha capacidad.
Esta condición se mantiene en el tiempo hasta que el lazo de control recupera su capacidad
de actuación. A partir de ese instante, el amplificador de error comienza a incrementar
el valor de VGATE , reduciendo la caída VSG y, por tanto, la corriente IMOS entregada a la
carga lo que permite que ICAP se anule y VOUT alcance su valor máximo. A continuación,
la tensión de puerta del transistor de paso alcanzará su valor final, permitiendo que VOUT
recupere su valor nominal y la corriente IMOS se ajuste al valor demandado por la carga.
Llegado este punto, el lazo de realimentación se encargará nuevamente de regular IMOS,
VGATE y VOUT .
Como se desprende de esta descripción cualitativa de la respuesta transitoria de un
regulador LDO, el ancho de banda del lazo de realimentación, así como la capacidad
de cargar y descargar la puerta del transistor de paso, son dos parámetros críticos a la
hora de conseguir mejorar la respuesta transitoria global . Siguiendo esta línea, se han
publicado durante los últimos años una gran cantidad de trabajos, [45–62], que buscan
mejorar la respuesta transitoria acudiendo a técnicas como la polarización adaptativa y/o
dinámica del amplificador de error, el uso de amplificadores de error de tipo clase AB o
buffers que permitan cargar y descargar la puerta del transistor de paso rápidamente, sin
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Figura 2.15 Esquema de un regulador LDO ante cambios (a) en la tensión de alimentación
y (b) en la corriente de carga .
incrementar el consumo quiescente. Seguidamente, se presentan algunos de los trabajos
más significativos destinados, principalmente, a mejorar la respuesta transitoria.
Una de las primeras técnicas utilizadas para mejorar la respuesta transitoria de los
reguladores LDOs internamente compensados es el uso de circuitos polarizados dinámi-
camente. Ésta se basa en modificar la corriente de polarización del regulador conforme
varía ILOAD. Por tanto, para cargas ligeras, dicha corriente se minimiza con el objetivo de
maximizar la eficiencia en corriente. Ahora bien, para cargas altas, se tiende a aumentar
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con la finalidad de incrementar la velocidad del lazo de control y la ganancia, permitiendo
al regulador reaccionar con mayor rapidez a las posibles variaciones de la carga. Por su
parte, la principal desventaja que presenta esta técnica es la propia variación del consumo
quiescente así como la complejidad a la hora de diseñar este tipo de soluciones. Esto último
se debe al hecho de que es necesario estudiar cada una de las regiones de funcionamiento
del regulador para comprobar la estabilidad del mismo.
La primera aparición de un regulador LDO compensado internamente haciendo uso de un
buffer con polarización dinámica se presenta en [45], donde el autor usa como amplificador
de error un esquema propuesto por [63]. En este caso, la corriente de polarización del
par diferencial es generada mediante un amplificador en corriente. Esto provoca que la
ganancia de lazo abierto de este amplificador operacional autopolarizado se incremente por
un factor gmtail ro, siendo gmtail la transconductancia del transistor que actúa como fuente
de corriente y ro, la resistencia de salida de la etapa que genera la tensión de puerta del
mismo. A su vez, la corriente que polariza el par diferencial será proporcional a ILOAD.
En [46], los autores hacen uso de un conversor de corriente de tipo I (CCI2) para sensar
la corriente entregada a la carga y poder generar una corriente de polarización proporcional
a la misma. La principal ventaja de utilizar este método es que la corriente IBIAS sigue con
exactitud a ILOAD, permitiendo minimizar la regulación de carga al incrementar el ancho
de banda del lazo de control. La Figura 2.16 representa la celda utilizada para monitorizar
la corriente entregada a la carga.
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Figura 2.16 Regulador LDO haciendo uso de un CCI para sensar la corriente ILOAD y
generar una corriente de polarizaciónIBIAS proporcional.
La idea de sensar la corriente ILOAD se reaprovecha en [48] y [52] para una mejora de la
respuesta transitoria. Los autores de [48] dividen la fuente de corriente que polariza el
amplificador de error en dos, una es la encargada de generar una corriente IBIAS constante y
de valor reducido. La otra fuente es la responsable de suministrar la corriente proporcional
al valor de la carga, IAB. Como se desprende de la Figura 2.17, esta corriente es generada
a través de un espejo de corriente simple. De esta forma, al igual que en el caso anterior,
el ancho de banda y el slew-rate del amplificador de error se ven aumentados conforme la
2 Current Conveyor Type I
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carga del regulador se incrementa, permitiendo cargar y descargar la capacidad parásita
de puerta del transistor de paso con mayor rapidez. Sin embargo, las dimensiones del
transistor encargado de replicar las variaciones de la carga deben ser ajustadas para poder
replicarlas correctamente. Esto se debe a que la caída VSD, que dicho transistor presenta,
es mayor que la tensión de dropout. Por consiguiente, su tamaño deberá ser inferior al
del transistor de paso, una vez se consideren los efectos provocados por la modulación
del canal. El uso de un espejo de corriente simple es replicado en [53] para generar la
corriente de polarización adaptativa. A diferencia del trabajo anterior, el amplificador de
error es implementado mediante un transconductor de alto ancho de banda presentando
en [47].
VIN
VOUT
COUT
RFB1
RFB2
ILOAD
IBIAS
IAB
Espejo de 
corriente
VREF
VFB
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MPR
Figura 2.17 Regulador LDO haciendo uso de un espejo de corriente simple para generar
IBIAS en [48].
El trabajo [52] utiliza el conversor de corriente propuesto en [46] para sensar la carga,
en vez de un espejo de corriente simple, y añade un nuevo bloque para mejorar los picos
producidos en la tensión de salida como consecuencia de la variación de la corriente de
carga. Este nuevo bloque se encarga de incrementar aúnmás el slew-rate del amplificador de
error en el nodo de puerta. Los transistores se han diseñado para trabajar en subthreshold.
De esta forma, en los instantes de cambio de la corriente ILOAD se puede generar una
corriente alta que ayude a la carga y descarga de la capacidad parásita del transistor sin
incrementar el consumo quiescente de todo el regulador en condiciones estacionarias.
En [56], los autores proponen el uso de un amplificador de error con polarización
adaptativa que presenta una alta ganancia y alto slew-rate. Con ello pretenden mejorar la
respuesta transitoria manteniendo la topología clásica de un regulador LDO. En concreto,
el amplificador de error propuesto se basa en los trabajos publicados en [64] y [65]. Por una
parte, la mejora del slew-rate se efectúa mediante un esquema de polarización adaptativa
basado en la celda Flipped Voltage Follower (FVF) [66,67]. Como resultado, en presencia
de una señal de entrada, esta celda permite incrementar la corriente de polarización de
la etapa de entrada, superando la corriente de polarización IBIAS. Sin embargo, cuando
la señal de entrada deja de aplicarse, el consumo de la etapa de entrada se corresponde
con IBIAS. Por su parte, la mejora de la ganancia se efectúa a través de la utilización de dos
amplificadores de puerta común cuya salida es sumada a través de un espejo de corriente.
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A su vez, para incrementar aún más el slew-rate del amplificador de error en el nodo de
puerta, se utiliza un bloque que permite acoplar las variaciones de la tensión de salida al
nodo de puerta así como actuar de compensación, al aprovechar el efecto multiplicador
que presenta. Este bloque está compuesto por un amplificador de puerta común y una
capacidad Ca, responsable de compensar el regulador presentado. La Figura 2.18 muestra
la estructura de todo el conjunto.
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Figura 2.18 Regulador LDO haciendo uso de un esquema de polarización adaptativa
basado en la celda FVF con mejora de la ganancia.
En contraposición con los trabajos anteriores, en [54], los autores proponen un esquema
de polarización adaptativo que les permite dividir el transistor de paso en dos: uno de
tamaño reducido, encargado de suministrar la corriente cuando la demanda por parte de
la carga es baja, y otro, de gran dimensión, destinado a proporcionar altas cargas. Este
último puede ser encendido o apagado en función del valor de la corriente ILOAD. Con
ello consiguen que, para corrientes bajas, la segunda etapa del amplificador de error se
encuentre en triodo, apagando el transistor de paso principal. A partir del instante en el que
la corriente ILOAD supera un cierto umbral, esta etapa comienza a amplificar, encendiendo
el transistor de mayor tamaño. Esta separación permite disponer de dos lazos de control,
compuestos por dos y tres etapas de amplificación. La virtud principal de este esquema es
la mejora de la estabilidad cuando la corriente demandada por la carga es baja, al convertir
el regulador en un sistema de dos polos. Por su parte, la corriente de polarización del
amplificador de error es generada a través de un espejo de corriente, de igual forma que
en los trabajos anteriormente analizados. No obstante, en este caso, el transistor utilizado
para sensar la corriente es el transistor de tamaño reducido lo que les permite limitar la
cantidad de corriente que se genera para el amplificador de error. Por tanto, se consigue
reducir el consumo quiescente del regulador sin perder prestaciones. En [61], los autores
presentan un esquema similar. Sin embargo, a diferencia de [54], la corriente ILOAD se
estima a partir del nodo de puerta.
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Por último, [62] presenta una metodología de diseño de reguladores LDOs con polariza-
ción adaptativa donde los autores buscan una solución de compromiso que les permita
optimizar la respuesta transitoria, la eficiencia en corriente y el consumo quiescente. Con
el fin de ilustrar esta metodología, utilizan el esquema presentando en la Figura 2.19, donde
se puede observar un esquema clásico de polarización adaptativo, junto con el uso de una
compensación de tipo Nested Miller. A partir de este esquema, se determina la relación
existente entre la corriente de polarización del amplificador de error y el valor mínimo de
la corriente de carga para que el regulador sea estable. Además, esta relación les permite
determinar el ratio óptimo que debe presentar la fuente de corriente adaptativa para no
degradar la eficiencia en corriente.
VOUT
COUT ILOAD
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MPASS
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VIN
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IAB
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Figura 2.19 Regulador LDO haciendo uso de un esquema de polarización adaptativa
basado en la celda FVF con mejora de la ganancia.
Otra técnica utilizada para mejorar la respuesta transitoria de los reguladores LDOs
radica en incrementar el slew-rate del amplificador de error. Esta mejora permite reducir
el tiempo de carga y de descarga de la capacidad parásita del transistor de paso ya que el
amplificador de error requiere de un menor tiempo para fijar el nuevo valor de tensión en
la puerta del mismo. La utilidad de esta técnica radica en que el consumo quiescente del
regulador no varía en función de la carga del mismo, por lo que el punto de operación del
amplificador de error se mantiene.
Una forma de mejorar esta magnitud se encuentra en el uso de una etapa de salida de
tipo push-pull. Un ejemplo de ello se puede encontrar en [47], donde los autores utilizan
dos amplificadores de puerta común y un circuito de suma en corriente. Este último bloque
es necesario para poder controlar la etapa push-pull. Con este esquema, consiguen una
mejora de la respuesta de línea y de carga. Otro ejemplo es el presentado en [49] donde
los autores implementan un circuito para el aumento del slew-rate negativo con el fin de
mejorar la respuesta del regulador frente a incrementos de la corriente demandada por
la carga. Para ello, implementan un segundo lazo de control con alto ancho de banda,
permitiendo al regulador responder con mayor rapidez frente a variaciones de ILOAD. El
mayor inconveniente de este esquema es que la introducción de este segundo lazo de
control actúa al mismo tiempo que el lazo principal, degradando la estabilidad del sistema.
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Además, la mejora del slew-rate se hace únicamente en un sentido, el negativo. Esto
provoca que el amplificador de error deba prensetar un mayor consumo quiescente debido
a que es el responsable de cargar la capacidad parásita del transistor de paso, cuando la
corriente ILOAD se reduce.
Otro circuito para incrementar aún más el slew-rate puede verse en [55], donde se
hace uso de un amplificador clase AB, basado en un OTA publicado en [64]. Este bloque
se encarga de controlar la etapa push-pull a través de dos comparadores en corriente,
responsables de detectar si se está produciendo un incremento o una reducción de la
tensión de salida VOUT . De esta forma, si la corriente ILOAD se reduce rápidamente, la
salida del comparador asociado se activa, incrementando la corriente de carga de la
capacidad parásita. En el caso contrario, cuando ILOAD se incrementa, VOUT tiende a
disminuir. Este cambio es detectado por el otro comparador, provocando el aumento de la
corriente de descarga. Como consecuencia, se consigue mejorar la respuesta en gran señal
del regulador de forma independiente del lazo principal de control.
Otro ejemplo de uso de esta variante para mejorar el slew-rate se presenta en [57]. Los
autores proponen el uso de un transistor de paso que integra un buffer con una etapa de
salida de tipo push-pull para manejar la puerta del transistor de paso. La finalidad de este
buffer es doble. Por una parte, desde el punto de vista de gran señal, ayuda a evitar la
limitación por slew-rate del amplificador de error. Por otra, desde un punto de vista de
pequeña señal, ayuda a mejorar la estabilidad de todo el sistema, al empujar a frecuencias
más altas el polo debido a la capacidad parásita del transistor de paso.
Otra forma de mejorar la respuesta transitoria se basa en la utilización de acoplamientos
RC que permitan mejorar el slew-rate del amplificador de error en los momentos de
variación de la tensión de entrada o de la corriente requerida por la carga. Un ejemplo de
esta técnica se presenta en [50] donde se propone un circuito de polarización dinámico
que aprovecha los acoplamientos RC, para incrementar la corriente del amplificador de
error, en los instantes de cambio de la tensión de salida. Para ello, los autores utilizan dos
comparadores que les permiten detectar cuándo se está produciendo una variación en la
tensiónVOUT y en el sentido en que ésta se da. Estas señales son las utilizadas para generar
los incrementos de la corriente de polarización. El trabajo [51] usa las tensiones VOUT y
VREF para incrementar la corriente de la etapa de salida del amplificador de error.
Por último, otra variante destinada a la mejora de la respuesta transitoria se corresponde
con el trabajo presentado en [60] donde los autores modulan la tensión de sustrato del
transistor de paso para reducir su tensión umbral Vth. Esto les permite, dada una corriente
ILOAD máxima, reducir el tamaño del transistor. Por tanto, la capacidad parásita asociada a
la puerta del mismo se reducirá, empujando el polo dominante del sistema a una frecuencia
más alta. Esto permite un incremento del ancho de banda de todo el sistema que repercute
en una mejora del tiempo de respuesta. Para modular la tensión de sustrato, los autores
utilizan un segundo amplificador de error que les permita fijar correctamente dicha tensión,
evitando que el diodo que forma la unión sustrato-fuente entre en conducción. El principal
inconveniente de esta técnica radica en el uso de este segundo amplificador que requiere
de un gran ancho de banda, y, por tanto, un alto consumo quiescente para garantizar la
estabilidad de todo el sistema.
En la Tabla 2.2 y Tabla 2.3 se recogen las principales características de los trabajos
anteriormente mencionados.
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2.2.3 Rechazo a las variaciones de la tensión de alimentación
El rechazo a las variaciones de la tensión de alimentación (en inglés, Power-Supply Ripple
Rejection o PSRR) hace referencia a la capacidad de regular la tensión de salida Vout frente
a una tensión de entrada ruidosa. A diferencia de la regulación de línea, el PSRR determina
la medida en la que las perturbaciones de baja y/o alta frecuencia existentes en Vin van
a aparecer en la tensión regulada. La Figura 2.20a muestra los diferentes caminos que
afectan al PSRR en un regulador LDO junto con una representación del PSRR, Figura 2.20b.
Como se puede observar, existen tres caminos diferentes que contribuyen al PSRR. El
primero de ellos procede del bloque que genera la tensión VREF . Este camino contribuye
fundamentalmente a las bajas frecuencias. El segundo se origina como consecuencia del
valor finito que posee el amplificador de error al rechazo de las variaciones de la tensión
de alimentación. El último camino está compuesto por dos contribuciones. Por un lado,
el del bucle principal de regulación y, por otro lado, el carácter finito de la resistencia de
salida del transistor de paso así como la presencia de capacidades parásitas que acoplan
las altas frecuencias a la salida.
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VFB
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Figura 2.20 Representación de las posibles contribuciones al PSRR. (a) Caminos desde
Vin a Vout por donde las interferencias de la línea pueden acoplarse y (b)
contribuciones de los diferentes caminos al PSRR .
Para determinar cómo afectan cada una de estas contribuciones a un regulador LDO, se
utilizará el modelo de pequeña señal mostrado en la Figura 2.21, donde el amplificador
de error ha sido sustituido por un amplificador ideal de ganancia Av y un único polo,
ωp1 = 1/RpCp. En el caso del transistor de paso, éste se ha modelado utilizando un
modelo de pequeña señal para frecuencias medias, donde se han tenido en cuenta todas
las capacidades parásitas que afectan. Por último, la impedancia de salida se ha modelado
únicamente como una capacidad, puesto que el objetivo de este estudio son los reguladores
LDO compensados internamente para su utilización en SoCs. Por tanto, la capacidad Cout
se corresponde con la suma de las capacidades parásitas que el regulador observaría desde
cada una de las cargas colocadas a su salida. Si se desea extender el estudio a reguladores
lineales compensados externamente, sería necesario considerar la inductancia parásita, Lc,
y la resistencia serie equivalente, RESR, presentes en cualquier condensador físico.
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Resolviendo las ecuaciones nodales del modelo anterior, se tiene la Ecuación (2.16).
PSRR(s) =
Vout(s)
Vin(s)
=
Req
rop
1+gmprop+ s ·a1+ s2 ·a2
1+gmpReqAvβ + s ·b1+ s2 ·b2
(2.16)
donde
Req = (R f b1+R f b2)||RL||rop (2.17)
β =
R f b2
R f b1+R f b2
(2.18)
a1 = Rp(1+gmprop)
[
Cp+Cgd
]
+ rop [Cdb+Csd ] (2.19)
a2 = ropRp [Cdb+Csd ]
[
Cp+Cgs+Cgd
]
+ ropRpCgsCgd (2.20)
b1 = Req
[
COUT +Cgd+Cdb+Csd
]
+Rp
[
Cp+Cgs+Cgd
]
+
+gmpRpCgdReq−ReqCgdAvβ (2.21)
b2 = RpReq
[[
COUT +Cgd+Cdb+Csd
][
Cp+Cgs+Cgd
]−C2gd] (2.22)
gmpvsg rop
vsg
vin
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Avvd Cp
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Figura 2.21 Modelo de pequeña señal utilizado para el cálculo del PSRR.
Asumiendo que gmprop 1, y particularizando la Ecuación (2.16) para s= 0, puede
verse que el valor del PSRR coincide con el de la regulación de línea, Ecuación (2.6).
Este resultado era de esperar debido a que la regulación de línea mide la inmunidad de la
tensión regulada a variaciones de la tensión de DC de Vin.
PSRR(0) =
Req
rop
1+gmprop
1+gmpReqAvβ
≈ 1
Avβ
(2.23)
La Figura 2.22a muestra una curva típica de PSRR para un regulador LDO compensado
internamente. Como se puede observar, a partir de ωz1 ≈ 1/Rp
[
Cp+Cgd
]
, la respuesta
se degrada, como consecuencia de la pérdida de ganancia del bucle de regulación. Esta
degradación persiste hasta que se hace dominante el efecto de la impedancia de salida. No
2.2 Problemática 37
obstante, cuando se trata de un LDO compensado externamente, donde la capacidadCOUT
es dominante, el efecto de la impedancia de salida se observa en un rango de frecuencias
mucho menor. Esto provoca que el efecto de la pérdida de ganancia del bucle de regulación
se reduzca, logrando un mejor PSRR a altas frecuencias. Dicho resultado se puede observar
en la Figura 2.22b. La Tabla 2.4 recoge los valores utilizados para la obtención de las
curvas mostradas en la Figura 2.22.
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Figura 2.22 Ejemplo de PSRR para un LDO compensado (a) internamente y (b) externa-
mente.
Tabla 2.4 Tabla con los valores utilizados para la obtención de las curvas mostradas en la
Figura Figura 2.22.
Magnitud Valor Magnitud Valor
Av 10
6[V/V ] gmp 0.776
[
Ω−1
]
R f b1 10[kΩ] rop 8.3752[Ω]
R f b2 10[kΩ] Cgs 10.85[pF ]
RL 10[Ω] Cgd 6.685[pF ]
Rp 1[kΩ] Cgb 0.779[pF ]
Cp 25[pF ] Cdb 4.636[pF ]
W/L 250× (50/0.18)[µm]/[µm] Csd 27.65[ f F ]
Como se desprende de la Figura 2.22, en los reguladores LDO compensados internamen-
te existe una degradación de prestaciones en las frecuencias intermedias. En los últimos
años, se ha visto un creciente interés por resolver esta problemática [68–84]. Una de las
soluciones más sencillas presentadas consiste en la utilización de un filtro RC paso de
baja que atenúe la tensión de entrada, [68]. La principal ventaja de este método es que la
atenuación extra que supone este filtro paso de baja se refleja directamente en el PSRR
del regulador. No obstante, el valor de la resistencia utilizada debe mantenerse bajo (en
el rango de 1-10Ω), para minimizar la potencia disipada en ella y evitar la reducción del
rango de tensión disponible. Por tanto, para que el filtro paso de baja sea relevante, el
valor de la capacidad debe incrementarse a valores comprendidos en el rango de 1-100µF,
haciendo imposible su integración dentro del dado de silicio. Como consecuencia de estas
restricciones, esta técnica no es viable en sistemas que requieren de una alta escala de
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integración (SoCs), baja tensión de alimentación y bajo consumo. De igual modo, si el
filtro paso de baja se implementa mediante una inductancia, el valor requerido para la
misma y la potencia disipada en la resistencia de deriva, debido a la disparidad entre los
valores de la impedancia de la fuente ( encargada de suministrar la tensión VIN al circuito)
y la entrada del regulador, hacen inviable su integración dentro de un sistema.
Los autores de [69,71] proponen una técnica para mejorar el PSRR de un regulador LDO
basado en la utilización de un transistor NMOS que actúa como cascodo del transistor de
paso [85]. La Figura 2.23 muestra un esquema simplificado de la técnica. De esta forma, se
aisla la fuente del transistor de paso de las posibles fluctuaciones de la tensión de entrada.
No obstante, para el correcto funcionamiento del cascodo, se requiere que la tensión de
puerta del mismo sea más alta que la tensión VIN . Además, al actuar este transistor como
un seguidor de tensión, es importante minimizar el ruido en su terminal de puerta. Por este
motivo, los autores introducen una bomba de carga encargada de alimentar a la referencia
mostrada en la Figura 2.23. El filtro paso de baja que se coloca a la salida de la referencia
permite atenuar aún más las variaciones deVIN en dicha tensión de polarización. Haciendo
uso de esta estrategia, los autores consiguen una mejora cercana a los 30dB para una
frecuencia de 50MHz. Sin embargo, el principal problema de esta técnica radica en el
incremento de la tensión de alimentación, provocando que el regulador LDO requiera
de una tensión de dropout cercana a 0.6V, valor inapropiado para los actuales requisitos.
Otra desventaja es el consumo de área que implica la integración de la bomba de carga, la
referencia y el transistor NMOS cascodo, cuyas dimensiones deben permitir el paso de la
corriente ILOAD máxima. Esta misma técnica se puede observar en [72, 73]. Sin embargo,
los autores sustituyen el circuito que genera la referencia por un regulador lineal con un
elemento de paso formado por un transistor NMOS. Esta modificación les permite reducir
la potencia disipada por la referencia usada en [71] así como el tamaño de las capacidades
de la bomba de carga, ya que este elemento sólo se encarga de alimentar al amplificador
de error del regulador (1µA). Por su parte, en [73], [81] hacen uso de dos reguladores
auxiliares para aumentar la inmunidad de la tensión de puerta del transistor cascodo, y, en
consecuencia, el nivel de desacople del transistor de paso. Esto provoca que la tensión de
dropout del regulador se vea incrementada para albergar a este segundo regulador.
Una forma alternativa propuesta por [70] es el uso de un circuito de réplica que propor-
cione una versión escalada de la corriente suministrada a la carga. De esta forma, se puede
tener un segundo lazo de control de baja ganancia y alto ancho de banda, lo que permite
conseguir una respuesta transitoria adecuada a la aplicación sin necesidad de degradar
el rechazo a las variaciones de la tensión de alimentación. Para ello, los autores separan
el camino directo de ganancia del camino de realimentación, sumando ambos caminos
mediante un amplificador de corriente. Sin embargo, el principal inconveniente de esta
aproximación es el parecido que debe tener el circuito de replica con el principal, a través
de las diferentes regiones de funcionamiento, complicando la arquitectura excesivamente.
En [74, 75], los autores proponen un nuevo esquema para incrementar el PSRR en alta
frecuencia. Para ello, introducen un camino directo entre la tensión de entrada (terminal
de la fuente) y la puerta del transistor de paso, que permite acoplar sus fluctuaciones. De
esta forma, se consigue que la corriente del transistor de paso sea independiente de las
variaciones de VIN , puesto que se ha eliminado la dependencia de la tensión VSG con ésta.
Como resultado, en la carga no aparecerán estas variaciones. No obstante, para poder
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Figura 2.23 Diagrama de bloques de la técnica propuesta en [69,71] para mejorar el PSRR.
efectuar esta cancelación es necesario amplificar las variaciones de la tensión de entrada a
un valor de (gmp+gdsp)/gmp, así se compensa el efecto de la resistencia de salida finita
del transistor de paso, además de generar un cero en la respuesta del PSRR que permite
cancelar el efecto del polo dominante del regulador LDO. Por tanto, se consigue extender
la atenuación en baja frecuencia hasta los 9MHz. La Figura 2.24 expone el diagrama de
bloques de la implementación llevada a cabo por los autores.
Una solución equivalente se propone en el trabajo [78]. Los autores optan por introducir
un filtro paso de banda como camino directo de acoplamiento de la tensión de entrada. En
este caso, la segunda etapa del amplificador de error es utilizada para realizar la suma en
corriente del lazo de realimentación creado por el amplificador de error y el filtro paso
de banda. El principal problema de esta solución radica en que sólo permite mejorar la
capacidad para rechazar fluctuaciones en la tensión de alimentación en las frecuencias
medias, requiriendo de un circuito de ajuste para adaptarse a las diferentes condiciones de
carga.
El trabajo desarrollado en [82] propone un técnica de mejora del PSRR basada, también,
en la generación de un camino directo entre la tensión de entrada y el nodo de puerta
del transistor de paso. A diferencia de los trabajos anteriormente analizados, donde la
tensión de alimentación se amplificaba o filtraba, esta nueva técnica sirve para generar una
corriente proporcional a las variaciones de la tensión de alimentación. Para ello, se utiliza
una réplica escalada del transistor de paso polarizado con una corriente ILR correlada
con ILOAD. Esto permite que los parámetros de pequeña señal de la réplica tengan un
valor equivalente a los del transistor de paso. En la puerta de dicho transistor, es donde se
lleva a cabo el acoplamiento de las fluctuaciones de la tensión de entrada a través de una
conexión diodo. Esto permite generar una corriente proporcional a dichas variaciones. A
continuación, dicha corriente es amplificada para conseguir que la función de transferencia
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Figura 2.24 Diagrama de bloques de la técnica propuesta en [75] para mejorar el PSRR.
entre la puerta y la tensiónVIN sea 1. Por último, esta corriente es convertida a tensión, por
medio de un buffer de corriente, y acoplada al nodo de puerta del transistor de paso. Con
este proceso, la tensión VSG del transistor de paso no dependerá de la tensión de entrada,
consiguiendo incrementar el PSRR hasta que este camino pierda ganancia en frecuencia. La
ventaja principal de este esquema radica en que es apto para cualquier condición de carga
del regulador LDO y no hace uso de capacidades externas, por lo que resulta conveniente
para su integración en sistemas SoCs. Ahora bien, la complejidad del diseño supone su
desventaja más destacable.
En la Tabla 2.5 se muestran las características de los trabajos anteriormente presentados.
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2.3 Comparativa estado del arte
De la sección anterior se desprende que un regulador LDO internamente compensado
requiere de un bajo consumo quiescente, una rápida respuesta transitoria y un alto rechazo
a las variaciones en la tensión de alimentación. Este conjunto de requisitos dificulta
enormemente el estudio comparativo de los diferentes trabajos publicados debido a que
cada uno de ellos mejora alguno de los aspectos anteriormente mencionados. Por este
motivo, para poder llevar a cabo una comparativa objetiva, es necesario utilizar una figura
de merito (FOM3) que permita evaluar, de manera equitativa, los diferentes trabajos. En
este sentido, se utilizará la FOM propuesta en [86] que posibilita comparar la respuesta
transitoria de los diferentes reguladores a partir del consumo quiescente (Iq), la máxima
corriente que es capaz de entregar el regulador a la carga (ILOAD,max) y el tiempo de
respuesta (Tr). Esta última magnitud se define según la Ecuación (2.24), donde ∆VOUT
representa la máxima variación de la tensión VOUT cuando se produce una variación de la
línea o de la carga. La Ecuación (2.25) presenta la expresión final de la FOM. Como se
puede observar, cuanto menor sea el valor de la FOM, mejor será la respuesta transitoria
del regulador LDO frente a variaciones.
Tr =
COUT∆VOUT
ILOAD,max
(2.24)
FOM = Tr
Iq
ILOAD,max
=
COUT∆VOUT
ILOAD,max
Iq
ILOAD,max
=COUT
∆VOUT Iq
I2LOAD,max
(2.25)
La Tabla 2.6 recoge los valores obtenidos de la FOM por los principales reguladores
LDOs compensados internamente que se han publicado en los últimos años. Por su parte,
la Figura 2.26 representa en el eje de ordenadas el valor de la FOM obtenido frente al
consumo quiescente de los trabajos publicados. En este caso, cuanto más cercano al origen
de coordenadas, mejor será el rendimiento del regulador. Según muestra la leyenda, las
referencias que aparecen en color azul se corresponden con aquellos trabajos que se han
centrado en mejorar la estabilidad, el color rojo representa a los reguladores que mejoran
la respuesta transitoria, usando técnicas como la polarización activa y, por último, el color
negro, representa a aquellos que se han centrado en mejorar el rechazo a variaciones en la
tensión de alimentación.
Atendiendo a los resultados mostrados en la Tabla 2.6 y la ??, el regulador que con-
sigue la mejor FOM de los trabajos expuestos es el presentado en [56] con un valor de
24.28 f s. Éste se corresponde con uno de los trabajos destinados a mejorar la respuesta
transitoria gracias al uso de una amplificador con polarización adaptativa basado en el
trabajo pbulicado en [64] y [65]. Sin embargo, a pesar de conseguir el valor más bajo de la
comparativa, en la ?? aparece en la zona central, indicando que el ratio entre la eficiencia
energética y la respuesta transitoria es mejorable. Esto se debe al gran consumo quiescente
que presenta el trabajo cuando la corriente de carga ILOAD es alta.
El segundo mejor regulador de la comparativa se corresponde con el propuesto en [78].
A pesar de tratarse de un trabajo que se centra en la mejora del PSRR del regulador, su
3 Figure of Merit
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respuesta transitoria es equiparable a la de los trabajos que proponen técnicas específicas
para mejorarla gracias a la utilización de un amplificador de error basado en el trabajo
publicado en [34]. Para incrementar la respuesta transitoria, los autores utilizan una etapa
de salida tipo push-pull. El transistor PMOS es controlado por la salida de la primera etapa
mientras que el transistor NMOS es gestionado por la salida negativa del par diferencial de
entrada. Esto permite incrementar la corriente en el nodo de puerta del transistor de paso
en los momentos de transición sin necesidad de incrementar el consumo quiescente de
todo el sistema. No obstante, a pesar de presentar la FOM más baja de toda la comparativa,
no presenta el mejor ratio de respuesta transitoria frente a eficiencia energética. Por este
motivo, el trabajo se halla en la zona media del eje de abscisas. De acuerdo a la ??, el
trabajo que presenta el mejor ratio es el propuesto en [47] cuyo consumo estático es de
tan sólo 1.2µA. Sin embargo, las grandes variaciones que sufre la tensión VOUT cuando
cambia la corriente entregada a la carga penalizan su FOM.
Tabla 2.6 Valores de la FOM obtenidos por los trabajos expuestos.
[31] [39] [40]a [41]a [42] [44] [46] [47]
Tr [ns] 0.19 0.32 42 0.36 5.18 140 0.025 1.5
FOM1 [fs] 72.2 416 16380 388.8 2331 63000 107.29 36
[48] [49] [50] [52] [53] [54] [55] [56]
Tr [ns] 0.036 0.175 170 0.155 0.474 0.0688 0.47 0.117
FOM1 [fs] 245 65.975 4420 589.16 33.18 56.69 65.8 24.28
[57] [58] [59] [61] [62] [72] [73] [76]
Tr [ns] 0.394 28.4 0.362 0.21 0.195 7.13 7.4 690
FOM1 [fs] 127.59 2.77e5 156.384 195.3 274.95 4.99e4 2.89e4 2.65e7
[78] [81]c [81]d [82]
Tr [ns] 0.0392 1.167 1.225 0.4
FOM1 [fs] 29.01 2.78e3 4.48e3 440
a Valores obtenidos por simulación b No aporta información sobre la capacidad de carga
c Un sólo pre-regulador d Dos pre-reguladores
Según esta comparativa, los trabajos que obtienen mejores resultados son aquellos
que proponen una mejora de la respuesta transitoria debido a que la FOM propuesta
en [86] favorece este aspecto. Como contrapartida, otros autores han propuesto diferentes
FOMs que permitan evaluar otros aspectos de un regulador LDO compensado internamente
distintos a la respuesta transitoria frente la carga. Las FOMsmás representativas se recogen
en [47], [87] y [88].
En el primer caso, [47], los autores proponen una FOM que enfatiza el tiempo de
respuesta del regulador a diferencia de la FOM tradicional utilizada, Ecuación (2.25). Para
ello, se propone la sustitución del parámetro Tr, Ecuación (2.24), por el propio tiempo de
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establecimiento. No obstante, ls autores no especifican cómo determinan el valor de esta
magnitud. La Ecuación (2.26) muestra la expresión final de la FOM indicada.
FOM2 = Tr
Iq
ILOAD|max
(2.26)
Ahora bien, los autores de [87] proponen una versión modificada de la figura de mérito
mostrada en la Ecuación (2.25), que busca normalizar el impacto que presenta el tiempo
de subida, trise, y de bajada, t f all , del estímulo utilizado para verificar el comportamiento
del LDO frente a variaciones de la carga. Con ello, se busca establecer una comparativa
más justa, dada la disparidad de criterios existentes en la literatura para verificar el compor-
tamiento de este tipo de celdas. La expresión final de la FOM propuesta se puede observar
en Ecuación (2.27), donde K = trise/trise|min. Este parámetro será siempre mayor o igual
que la unidad, puesto que en el mejor caso, el tiempo trise o t f all utilizado coincidirá con
el mínimo.
FOM3 = K
∆VOUT Iq
∆ILOAD
(2.27)
x1 x4 x16 x64
DUT
delay
Figura 2.25 Esquema conceptual para determinar la métrica FO4,delay de un inversor.
Por último, en [88] se proponen dos nuevas figuras de mérito basadas en las anteriores,
persiguiendo establecer una comparativa más justa. Estas nuevas FOMs se corresponde
con las mostradas en la Ecuación (2.28) y la Ecuación (2.29). En el caso de la Ecuación
(2.28), y puesto que la relación entre la variación que sufre la tensiónVOUT con respecto al
tiempo trise o t f all es no linear, los autores introducen una dependencia del factor K, usado
en la Ecuación (2.27), con la raíz cúbica. A su vez, normalizan la respuesta transitoria
haciendo uso de la métrica independiente del proceso FO4,delay, [89–91]. Esta se basa en
la estimación del retraso introducido por un inversor cuando se excita tal y como representa
la Figura 2.25. La puerta del inversor con tamaño unidad se altera a través de un inversor
de tamaño 1/4, mientras que a su salida, el inversor unitario encuentra un conjunto de
cuatro inversores de tamaño x4. Con estas modificaciones, se pretende eliminar la ventaja,
debida a su mayor velocidad, que presentan las tecnologías modernas. La segunda FOM
propuestas por estos autores, elimina el factor K de escalado usado en la Ecuación (2.27)
y la Ecuación (2.28), conservando únicamente la normalización por el término FO4,delay.
En esta nueva FOM, el tiempo de respuesta Tr se determina como el tiempo que tarda el
regulador en establecer la salida frente a un cambio de la corriente de carga ILOAD.
FOM4 = K
1/3∆VOUT
[
Iq+ ILOAD|min
]
FO4,delay∆ILOAD
(2.28)
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FOM5 = Tr
Iq+ ILOAD|min
FO4,delay∆ILOAD
(2.29)
Para finalizar la presentación de las diferentes figuras de méritos que se han publicado
en la literatura, se presenta en la Tabla 2.7 una comparativa del valor obtenido por los
diferentes reguladores previamente estudiados.
Tabla 2.7 Valores de la FOM obtenidos por los trabajos expuestos.
[31] [39] [40]c [41]d [42] [44] [46] [47]
FOM1 [fs] 72.2 416 16380 388.8 2331 63000 107.29 36
FOM2 [ps] 760 19500 9750 2160 2250 1800 858.3 96
FOM3 [mV] 7.22 10.4 16.38 19.44 23.31 6.3 51.5 0.72
FOM4 [V/µs] 1.680 9.232 6.499 11.936 7.360 1.423 10.244 34.777
FOM5 [pico] 1.905 7.831 3.333 14.286 3.061 2.190 58.390 5.423
[48] [49] [50] [52] [53] [54] [55] [56]
FOM1 [fs] 245 65.975 4420 589.16 33.18 56.69 65.8 24.28
FOM2 [ps] 3402.5 3393 3640 9120 10.5 4944 378 134.88
FOM3 [mV] 2.45 0.66 0.44 58.9 1.66 1.7e6 6.58 6.07
FOM4 [V/µs] 3.856 0.967 1.099 19.089 6.774 645.248 16.935 126.617
FOM5 [pico] 4.972 0.256 0.095 26.533 1.940 9.055e6 7.763 29.375
[57] [58] [59] [61] [62] [72] [73] [76]
FOM1 [fs] 127.59 2.77e5 156.384 195.3 274.95 4.99e4 2.89e4 2.65e7
FOM2 [ps] 388.8 1.948e5 5313.6 1581 42300 14000 11700 3.072e7
FOM3 [mV] 0.64 13.83 1.56 15.62 27.50 29.95 2.89 8.832e7
FOM4 [V/µs] 5.035 109.149 6.171 15.578 18.080 61.696 45.028 3020.31
FOM5 [pico] 1.187 35.678 0.791 13.773 19.976 2.857 0.608 6.095e6
[78] [81]a [81]b [82]
FOM1 [fs] 29.01 2.78e3 4.48e3 440
FOM2 [ps] 296 23833.3 36583.3 6600
FOM3 [mV] 1.4504 16.68 26.89 2.2
FOM4 [V/µs] 8.489 8.362 13.477 6.270
FOM5 [pico] 6.380 8.107 12.443 1.455
a Un sólo pre-regulador b Dos pre-reguladores c Valores obtenidos por simulación
d No aporta información sobre la capacidad de carga
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2.4 Conclusiones
Este capítulo ha presentado la topología clásica utilizada para la implementación de un
regulador LDO compensado internamente, así como los principales problemas que afectan
a esta estructura.
En primer lugar, desde el punto de vista de la estabilidad de todo el regulador, el hecho
de asociar el polo dominante a un nodo interno del circuito provoca que los polos no domi-
nantes estén fijados por la carga. Esto conduce a que a medida que la corriente demandada
por la carga varíe, su posición se modifique, afectando seriamente a la estabilidad del
regulador. Por tanto, será necesario realizar un estudio de los polos y ceros del sistema para
diferentes regímenes de funcionamiento que permitan garantizar la estabilidad en todos
ellos. Una de las principales soluciones que se muestran en la literatura, se corresponde
con la utilización de técnicas clásicas de separación de polos junto con nuevas alternativas
destinadas a controlar el factor de calidad del par de polos complejos conjugados no
dominantes.
La respuesta transitoria ocupa otro aspecto muy importante que debe resolverse, pues-
to que repercute, de forma directa, en el funcionamiento de la carga. Por ejemplo,una
reducción abrupta de la tensión de salida puede provocar que el sistema conectado al
regulador se apague. En este sentido, la ausencia de una capacidad de salidaCOUT de gran
valor provoca que estas variaciones no puedan ser amortiguadas, cediendo o absorbiendo
parte de su carga. Por tanto, se debe intentar minimizar las variaciones y el tiempo de
establecimiento de la tensión de salida VOUT . Siguiendo este razonamiento, las técnicas
propuestas para mitigar este problema se han basado en el uso de esquemas de polarización
adaptativos y etapas de salida en el amplificador de error que mejoren el slew-rate en el
nodo de puerta del transistor de paso.
El tercer gran problema que afecta a este tipo de circuitos se corresponde con las
variaciones en la tensión de entrada debido a su aplicación, al ser utilizado, principalmente,
en sistemas SoCs donde van a coexistir sistemas digitales y analógicos. Por tanto, es
necesario mejorar el rechazo a estas variaciones en todo el espectro de frecuencias para
aislar en la medida de lo posible los bloques sensibles de las señales de alta frecuencia
procedente del resto de bloques.
Por último, se presenta una comparativa de los trabajos presentados en la literatura con
el objetivo de solventar alguno de los problemas anteriormente comentados. Además, se
introducen las principales figuras de méritos utilizadas para comparar los reguladores
expuestos.

3 Enfoque alternativo: FVF
La topología clásica de un regulador LDO precisa de una alta ganancia de lazo para mejorar
su capacidad de regulación, como se ha visto en la Ecuación (2.4) y Ecuación (2.6). Sin
embargo, este incremento de ganancia tiene como contrapartida una degradación de la
estabilidad en lazo cerrado de todo el sistema, al acercar los polos no dominantes a la
frecuencia UGF. Por tanto, es necesario establecer una solución de compromiso entre la
precisión con la que se desea generar la tensión regulada VOUT y la estabilidad de todo el
sistema, [92, 93].
VREF
VIN
COUT ILOAD
VOUT
IBIAS,1
MPASS
MEA VREFVCN
VIN
COUT ILOAD
VOUT
IBIAS,1
IBIAS,2
MPASS
MEAMCN
Figura 3.1 Esquema de un regulador LDO usando la celda (a) FVF y (b) CAFVF .
A pesar de los esfuerzos dedicados a paliar esta problemática mediante el uso de las
técnicas vistas en el capítulo anterior, diversos autores han optado por la búsqueda de
una topología alternativa que presente de forma inherente una buena regulación. En este
sentido, la celda Flipped Voltage Follower, FVF, [66,67] cumple con estas expectativas
y ha sido utilizada como regulador LDO como consecuencia de su baja impedancia de
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salida y gran estabilidad en frecuencia. No obstante, uno de los primeros usos de esta
celda como regulador LDO se corresponde con [86], donde los autores utilizan la celda
Cascode Flipped Voltage Follower [94] (en adelante, CAFVF) como etapa de potencia.
Con anterioridad, esta misma celda había sido utilizada como buffer en [95] para manejar
la puerta del transistor de paso.
En este capítulo, se procederá a describir las celdas FVF y CAFVF y su funcionamiento
como regulador LDO. Esta descripción permitirá ver las ventajas e inconvenientes que este
esquema presenta frente a la topología clásica. Seguidamente, se presentarán los trabajos
publicados en la literatura científica que han hecho uso de esta celda para implementar
reguladores LDOs. Por último, se mostrarán las aportaciones que se han realizado para la
mejora de las prestaciones del CAFVF, desde el punto de vista de su respuesta transitoria
y regulación.
3.1 Regulador LDO basado en el FVF y CAFVF
La celda FVF, Figura 3.1a, supone una evolución del amplificador en configuración de
drenador común o, también denominado, seguidor de tensión. A pesar de haber sido
utilizada con anterioridad en la literatura científica, no es hasta la referencia [66] cuan-
do se identifica esta celda y se acuña su nombre. Su principal ventaja radica en la baja
impedancia de salida que presenta, ro = 1/gMEAm g
Mpass
m rMEAo , lograda, gracias a la realimen-
tación local introducida. Esta característica permite al FVF suministrar una gran cantidad
de corriente a la carga. Sin embargo, su capacidad de absorción estará limitada por la
corriente de polarización de la rama, representada por la fuente IBIAS,1 en la Figura 3.1a.
Este comportamiento va a provocar que, al ser utilizado como un regulador LDO, el FVF
sea capaz de responder rápidamente ante una demanda de corriente por parte de la carga.
Por el contrario, su tiempo de respuesta vendrá determinado por la corriente IBIAS1. Si se
opta por usar un valor pequeño de IBIAS,1 para reducir su consumo quiescente, el tiempo
que la tensión de salida VOUT tarde en recuperar su valor nominal se verá notablemente
incrementado.
La Figura 3.2 establece una comparativa de la estructura del FVF con la topología clásica
de un regulador LDO. Como se puede observar, el transistorMpass se corresponde con el
transistor de paso, encargado de suministrar la corriente necesaria a la carga. Por su parte,
el transistorMEA actúa como amplificador de error, puesto que se trata de un amplificador
en configuración de puerta común. De esta forma, la tensión VOUT es comparada con una
referencia de tensión, VREF , para generar la señal de control de la puerta del transistor de
paso. Este mecanismo permite ajustar la tensiónVGATE , a través de la realimentación local,
de forma que la caída VMpassSG se corresponda con el valor adecuado que permita generar la
corriente ILOAD requerida.
La tensión VREF se relaciona con VOUT a través de la Ecuación (3.1) donde VSG|MEA
coincide con la caída VSG del transistor que actúa como amplificador de error. Esta tensión
es un valor constante e independiente de la corriente requerida por la carga.
VOUT =VREF +VSG|MEA (3.1)
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RLOAD
VOUT
COUT
VREF
VIN
RFB1
RFB2
VFB
VGATE MPASS
(a)
VREF
VIN
COUT ILOAD
VOUT
IBIAS,1
MPASS
MEA
VGATE
(b)
Figura 3.2 Comparativa entre la (a) topología clásica y (b) basada en el FVF .
El mecanismo por el cual la tensión VOUT se regula se representa en la Figura 3.3. En
concreto, cuando la corriente demandada por la carga ILOAD aumenta su valor de forma
repentina, la tensión VOUT tenderá a reducir su valor, quedando por debajo del valor
establecido por VREF . Por tanto, la caída VSG|MEA reducirá su valor provocando que la
tensión VGATE disminuya, debido a la ganancia no inversora del amplificador de puerta
común que constituye MEA. De esta forma, la VSG|Mpass se incrementará, aumentando la
corriente que se inyecta a la carga y a la capacidad de salida, COUT . Debido a esto, la
tensiónVOUT irá aumentado hasta alcanzar de nuevo su valor nominal. En el caso contrario,
si ILOAD reduce su valor, la tensión VOUT tiende a incrementarse, aumentando la caída
VSG|MEA y, en consecuencia, la tensión VGATE . Así, la corriente que inyecta el transistor
de paso a la carga se verá reducida, al decrementar su caída VSG|Mpass . Este mecanismo
permitirá que la tensión de salida reduzca su valor hasta alcanzar el establecido por la
referencia VREF nuevamente.
VREF
VIN
COUT
ILOAD
VOUT
IBIAS,1
MPASS
MEA
VGATE VOUT
VREF
VSG|
MEA
VGATE
VSG|
Mpass
Figura 3.3 Mecanismo de regulación de un regulador LDO basado en el FVF.
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La primera vez que se hace uso del FVF como regulador LDO es en [96] y [97]. Aquí,
los autores utilizan la estructura mostrada en la Figura 3.1a para generar la tensión regulada
VOUT junto con un amplificador de ganancia unitaria para la generación de la tensiónVREF .
El diseño completo se presenta en la Figura 3.4. Como puede apreciarse, la tensión VBG,
procedente de una referencia de tensión y provista a la entrada del amplificador de ganancia
unitaria, es reproducida a su salida. Esto provoca que la tensión VREF quede definida por
la Ecuación (3.2).
VREF
VIN
COUT
ILOAD
VOUT
IBIAS,1
MPASS
MEA
VGATE
RESR
VBG
IBIAS,12IBIAS,1
~VBG
MEA,1
Amplificador para 
generar VREF
FVF
Figura 3.4 Regulador LDO basado en el FVF presentado en [97].
VREF =VBG−VSG|MEA,1 (3.2)
Haciendo el transistor MEA,1 en conexión diodo, insertado en la etapa de salida del
amplificador, igual al transistor MEA y al tener la misma corriente de polarización, se
cumple que la caída VMEA,1SG = V
MEA
SG . Por tanto, usando la Ecuación (3.1) y la Ecuación
(3.2) se llega a la relación expuesta en la Ecuación (3.3).
VOUT =VREF (3.3)
El gran inconveniente que presenta este trabajo se correspoden con su respuesta transi-
toria, cuyo comportamiento es asimétrico debido al uso de una fuente constante, IBIAS1,
para descargar la capacidad parásita de la puerta del transistor de paso. Esto provoca que
para reducir el pico ascendente de la tensión VOUT se necesite incrementar el consumo
quiescente. Otro aspecto a tener en cuenta sería la baja ganancia de lazo que presenta el
FVF, provocando un incremento de la regulación de carga y línea.
Otra muestra de regulador basado en el FVF es el presentado en [98–100]. Los autores
sustituyen el transistor de paso en el FVF por una estructura autodenominada composite
transistor, [101]. Esta celda, mostrada en la Figura 3.5, está compuesta por una etapa de
amplificación de gran ancho de banda, [102], y un transistor, encargado de suministrar
la corriente requerida. La etapa de ganancia añadida tiene como misión gestionar la
capacidad parásita del transistor de paso y aportar un incremento de la ganancia de
lazo abierto, mejorando su capacidad de regulación. A su vez, la realimentación de tipo
3.1 Regulador LDO basado en el FVF y CAFVF 57
M2
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Figura 3.5 Implementación de la estructura denominada composite transistor.
paralelo de la etapa de ganancia provoca que la resistencia de salida de esta celda sea
aproximadamente Rout,cgs ≈ 1/gmM2 , [101]. Esto permite desplazar a alta frecuencia el
polo formado por Rout,cgs y la capacidad parásita del transistor de paso, mejorando la
estabilidad e incrementando el ancho de banda del sistema. En la Figura 3.6 se muestra el
esquema completo del regulador.
Otra propuesta, derivada del trabajo anterior, se encuentra en [100]. No obstante, en este
caso, se le añade una nueva rama, con la finalidad de mejorar la estabilidad del regulador
frente al valor de la capacidad COUT . Este nuevo esquema de compensación permite
incrementar su valor máximo hasta los 100nF.
M2
VBIAS
M1
M4M3
MPASS
VIN
MEA COUT ILOAD
VOUT
IBIAS,1
Figura 3.6 Implementación del regulador LDO basado en el FVF presentado en [98].
En contraste con lo anterior, [103] propone la utilización de un transistor cascodo
(Figura 3.7) para mejorar la ganancia y la respuesta transitoria de todo el sistema. Por
un lado, la ganancia es mejorada gracias a que este transistor permite incrementar la
transconductancia de MEA, siendo su nuevo valor la suma de ambas, gmTOTAL = gmMEA +
gmMN1 . Esto provoca que la ganancia del amplificador de puerta común formado porMEA y
MN1 sea ACG = (1+gmTOTALro)RL/(RL+ ro), donde RL representa la resistencia de carga
del amplificador de puerta común y ro, su resistencia de salida. Por otro lado, desde el
punto de vista de la respuesta transitoria, la inclusión del transistor cascodo añade un
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camino de descarga de la capacidad parásita en el nodo de puerta que no está limitado por
una fuente fija de corriente. Como resultado, se forma una etapa de tipo clase-AB que
permite controlar el consumo quiescente. Una ventaja adicional de añadir dicho transistor,
es el incremento de la resistencia de salida de la fuente de corriente. Esto provoca que
el polo dominante, asociado a dicho nodo, sea empujado a frecuencias más bajas. Por
tanto, se incrementa la separación entre el polo dominante y no dominante, mejorando la
estabilidad del regulador LDO.
Sin embargo, añadir el transistorMN1 para obtener los beneficios anteriormente indica-
dos, provoca un aumento de la tensión mínima de entrada. A diferencia de la estrutuctura
clásica de la celda FVF, cuya VminIN =V
Mpass+VDS|sat
SG , la estructura propuesta por [103] in-
crementa esta magnitud en una VDS|sat , pasando a VminIN =VMpass+2VDS|satSG . Como se recoge
en la tabla resumen de características presentada por el autor, este planteamiento presenta
una tensión de entrada mínima de 1.4V . Por este motivo, este diseño no es escalable a
tecnologías nanométricas, donde la tensión de alimentación es inferior a 1.2V .
VREF
VIN
COUT
VOUT
IBIAS,1
MPASS
MEA
VGATE
VBIAS
Cf ILOAD
MN1
Figura 3.7 Mejora propuesta en [103] de un regulador LDO basado en el FVF.
A diferencia del último caso presentado, una forma de mejorar la ganancia del regulador
LDO basado en el FVF, sin necesidad de limitar el rango de la tensión de entrada, es
la utilización de la versión CAFVF, representada en la Figura 3.1b. La ventaja de esta
celda, descrita en [94], es la inclusión del transistor MCN en el lazo de realimentación
local para incrementar la ganancia total de la celda. Esto se debe a que, desde un punto de
vista de pequeña señal, este nuevo transistor es visto como un segundo amplificador de
puerta común. Por tanto, su efecto se suma al del transistorMEA. Otra de las ventajas que
presenta añadir este nuevo transistor es la reducción de la impedancia de salida. El valor
de ésta pasa a ser el representado en la Ecuación (3.4), asumiendo que RB1,RB2 rox ,
donde RB1 y RB2 representan la impedancia de salida de las fuentes IBIAS1 e IBIAS2 y roMx ,
la resistencia de salida del transistor Mx.
Rout ≈
1
gmMpassgmMEAgmMCN roMpass roMCN
(3.4)
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Una de las primeras referencias que muestran la posibilidad de utilizar el CAFVF como
regulador LDO internamente compensado es [86]. En este caso, dada la coincidencia tem-
poral de la publicación con el artículo [94], los autores no hacen uso de dicha nomenclatura.
La idea propuesta consiste en sustituir el transistor de paso de la topología clásica por un
conjunto de celdas CAFVF, en su versión PMOS. La Figura 3.8 representa un diagrama de
bloques de la solución presentada por los autores, así como la implementación de cada una
de las etapas que sustituyen al transistor de paso. Éstas están diseñadas para una corriente
de salida máxima de 5mA, requiriendo un total de 20 etapas para suministrar la máxima
carga del regulador, 100mA. Una particularidad que presenta este diseño es el uso de una
etapa de réplica en el lazo de realimentación. Ésta se utiliza para garantizar la estabilidad
del sistema cuando ILOAD = 0. De esta forma, la función de lazo abierto del sistema no
depende del punto de operación del transistor de paso, evitando la implementación de
algunas de las técnicas vistas en Capítulo 2. Sin embargo, la desventaja más destacable que
presenta este diseño es el uso de una gran capacidad, 600pF , requerida para estabilizar el
sistema y desacoplar posibles ruidos procedentes del exterior. En concreto, los autores
hacen uso de una tecnología de fabricación de 90nm CMOS, donde el regulador LDO
consume una área total cercana a 0.1mm2. De este valor, los autores destinan el 90% de
la área a integrar dicha capacidad. Por tanto, a pesar de la rápida respuesta transitoria
que presenta el regulador, la gran área consumida por esta capacidad limita su uso en los
sistemas de tipo SoCs, donde esta magnitud es un recurso muy limitado.
VREF-
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Buffer
Etapa de 
salida replica
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Figura 3.8 Esquema de un regulador propuesto en [86]. (a) Diagrama de bloques del
circuito y (b) celda CAFVF usado para generar la corriente de salida.
Como se ha visto en el caso delFVF, usar la celdaCAFVF para implementar un regulador
LDO tiene como inconveniente el uso de fuentes estáticas para polarizar las diferentes
ramas del diseño. Esto provoca una limitación en la respuesta transitoria del regulador, al
poder cargar y descargar la capacidad parásita de la puerta deMpass únicamente a través de
una corriente constate. De ahí que, para poder mejorar la respuesta transitoria del regulador,
se requiera un aumento del valor de estas fuentes. Dicha acción, que supone incrementar
el consumo quiescente del regulador, provoca, a su vez, una degradación de la eficiencia
del mismo. En consecuencia, es necesario buscar soluciones alternativas. Algunas de las
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propuestas publicadas en la literatura se basan en dos técnicas, el uso de acoplamientos
capacitivos, que permiten convertir las fuentes estáticas IBIAS1 e IBIAS2 en dinámicas, y
el uso de buffers, insertados en el lazo de realimentación, cuya finalidad es gestionar la
capacidad parásita del transistor de paso.
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IBIAS,2
M0
M2M3
VCTRL
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RB VBIAS,UP
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Figura 3.9 Mejora de la respuesta transitoria propuesta en [104] basada en un detector de
picos.
En relación al uso de los acoplamientos capacitivos, en [104], los autores proponen su
utilización para la implementación de un detector de picos. Este bloque permite incremen-
tar de forma dinámica las corrientes de polarización del regulador ante la presencia de
transiciones en la tensiónVOUT . Como consecuencia, consiguen superar las limitaciones de
slew-rate impuestas por el uso de corrientes estáticas en el nodo de puerta, reduciendo los
tiempos de carga y descarga de la capacidad parásita asociada a dicho nodo. La Figura 3.9
representa la implementación del detector de picos y de las fuentes dinámicas de corriente
IBIAS1 e IBIAS2. Una solución similar se propone en [105], donde los autores utilizan este
acoplamiento capacitivo, al que añaden un amplificador operacional, para incrementar la
variación en la puerta del transistor que actúa como fuente de corriente. Así consiguen
lograr un mayor incremento de la corriente inyectada o absorbida en el nodo de puerta,
mejorando el slew-rate del CAFVF.
La referencia [106] propone un nuevo mecanismo para cargar y/o descargar la capacidad
parásita de la puerta deMpass, eliminando la utilización de los acoplamientos capacitivos.
Como se puede observar en la Figura 3.10, los autores añaden al nodo A una etapa de tipo
push-pull controlada por un circuito digital. Éste se encarga de detectar las transiciones que
se producen en los nodos A y B cuando la tensión VOUT varía como consecuencia de un
cambio en ILOAD. La detección de estos eventos se lleva a cabo a través de la comparación
de la señal generada en A o B y una copia retrasada de la misma. De esta forma, consiguen
generar un pulso para activar el transistor correspondiente de la etapa push-pull durante la
transición de la carga, apagándolo una vez se ha establecido. La cadena de inversores que
atraviesa la señal permite retrasarla lo suficiente como para garantizar la estabilidad del
regulador, evitando que el mecanismo propuesto conmute en todo momento.
La segunda técnica registrada en la literatura es el uso de un buffer. En la Figura 3.11
se presenta un esquema de su utilización en la celda FVF, Figura 3.11a, y CAFVF, Figu-
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Figura 3.10 Mejora de la respuesta transitoria haciendo uso de una etapa push-pull por
control digital.
ra 3.11b. El inconveniente principal que presenta esta técnica es la introducción de un
elemento nuevo en la cadena de señal. Esto provoca que se complique aún más el estudio
de los polos y ceros de la función de lazo abierto.
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(b)
Figura 3.11 Esquema de la utilización de un buffer para gestionar la capacidad parásita
del transistor de paso en un (a) FVF y un (b) CAFVF.
Un ejemplo del uso de esta técnica se encuentra en [87] y [107], donde los autores
utilizan como buffer un amplificador fuente común no inversor en el CAFVF. Este nuevo
elemento introducido les permite incrementar la ganancia de lazo abierto del sistema a la
vez que les permite extender el rango dinámico en la puerta del transistor de paso. De esta
forma, se posibilita una reducción del tamaño del transistor de paso, lo que implica una
menor capacidad parásita de puerta, ya que es posible lograr una mayor caída VSG|Mpass .
Por tanto, consiguen un mayor ancho de banda para el sistema sin necesidad de incrementar
la corriente estática del regulador. A su vez, para aumentar el slew-rate del dispositivo
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en el nodo de puerta, se hace uso de un acoplamiento capacitivo que permite detectar las
variaciones de la tensión VOUT y, así, poder incrementar de forma dinámica la corriente
en la entrada del buffer, logrando reducir el tiempo de respuesta ante variaciones de la
corriente ILOAD.
Los autores de [108] y [109] presentan un sistema que puede ser utilizado como regulador
LDO y puerta digital de potencia, [110], entregando una corriente IOUT máxima de 4A. La
Figura 3.12 muestra el diagrama de bloques del regulador presentado. En ella, se muestra la
presencia de un multiplexor, MUX1, que permite seleccionar el modo de funcionamiento a
través de la lógica de control, adaptando la tensión de salida a las necesidades del sistema
en un momento determinado. Así, en el modo LDO, se puede comprobar que los autores
implementan dos lazos de realimentación usando la celda CAFVF para ello. Así, el lazo
formado por el amplificador de error, el transistorMEA y la capacidad parásita asociada a
su puerta se encargan de fijar el valor de la tensión VOUT . Por su parte, el lazo constituido
por el propio CAFVF es el encargado de responder frente a las variaciones producidas en
VOUT .
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Figura 3.12 Regulador LDO presentado en [109].
Desde el punto de vista de la estabilidad, los autores implementan un esquema de
compensación compuesto por los transistoresM4,M6 y los elementos pasivos Rc yCc. La
idea de este esquema es generar una red de retraso que permita compensar el movimiento
del polo no dominante, generado por la capacidadCOUT . Además, los elementosM4, Rc
y Cc constituyen un multiplicador capacitivo en baja frecuencia, permitiendo reducir el
valor de la capacidad Cc necesaria para la implementación de la red de retardo, donde el
valor de Cc debe ser varias veces el de la capacidad parásita Cg. El transistor M6 se utiliza
para limitar la ganancia total del regulador en lazo abierto, mejorando la estabilidad.
A continuación, en la Tabla 3.1 se recogen, a modo comparativo, las principales caracte-
rísticas de los reguladores LDO presentados anteriormente. Con el fin de poder realizar una
comparativa equitativa, se utilizará la FOM1 presentada en la Ecuación (2.25). Los valores
obtenidos por cada uno de los trabajos se presentan en la Tabla 3.2. Como puede verse,
el trabajo que consigue mejor FOM es el presentado en [87], debido a su bajo consumo
quiescente y de la pequeña capacidad COUT utilizada a la salida del regulador.
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Tabla 3.2 Valores de la FOM obtenidos por los reguladores LDO basados en el FVF y
CAFVF.
[86] [87] [97]a [99]b [100]
Tr [ns] 0.54 0.09 0.58 77.11 15.40
FOM1 [fs] 32400.00 7.48 1102.00 20357.04 7299.60
[103] [105] [106]a [109]a
Tr [ns] 0.48 0.11 2.00 131.25
FOM1 [fs] 334.93 27.75 156.00 328125.00
a Estimación realizada a partir de los datos proporcionados por el artículo
b Valores obtenidos por simulación
3.2 Aportaciones
Tal y como se ha visto en la sección anterior, un regulador LDO compensado internamente
y basado en la celda FVF o CAFVF, presenta una limitación en su respuesta transitoria
debido, principalmente, al uso de fuentes estáticas de polarización. Al disponer únicamente
de una corriente constante, la carga y descarga de la capacidad parásita del transistor de
puerta presenta un tiempo de respuesta marcado por el valor de dichas corrientes. Esto
supone que, si se quiere incrementar la velocidad de respuesta del regulador, se tenga que
incrementar el valor de las fuentes de polarización, aumentando el consumo quiescente y,
por tanto, la potencia disipada por el propio regulador. Para evitar aumentar las pérdidas
producidas por el consumo quiescente del regulador, se proponen dos variantes basadas en
acoplamientos capacitivos que permitan convertir las fuentes de polarización de la celda
CAFVF en dinámicas.
En este punto, es necesario indicar que el uso de acoplamientos capacitivos para la
mejora de la respuesta transitoria es una técnica conocida y utilizada en numerosos diseños,
donde se busca una mejora de la respuesta transitoria sin degradar su consumo. En el caso
de los reguladores de tipo LDO, existen varias soluciones que hacen uso de esta técnica con
anterioridad al trabajo presentado, como se puede comprobar en [103, 104]. No obstante,
dada la sencillez de la técnica, de forma paralela al desarrollo de esta tesis doctoral se han
publicado diversos trabajos como [105], editado en 2013, [106,108], divulgados durante
el año 2015, o [109], correspondiente al año 2016. En todos ellos, los autores hacen uso de
uno o varios acoplamientos para la mejora de la respuesta transitoria frente a variaciones
de la carga. Sin embargo, en ellos no se hace referencia a la respuesta del regulador frente
a variaciones de la tensión de entrada.
En este sentido, las aportaciones que se presentan en las Subsección 3.2.1 y Subsec-
ción 3.2.2 buscan la mejora de la respuesta transitoria frente a variaciones de la tensión
de línea o de la carga, de forma simultánea. En ambos casos, el objetivo es mantener la
variación de VOUT dentro de unos límites frente a estímulos con tiempos de subida y de
bajada similares. Para ello, no sólo se ha hecho uso de acoplamientos capacitivos, sino
que además se han usado transistores polarizados en la región de triodo para conseguir un
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mayor incremento de la corriente de polarización en los instantes de transición. De acuerdo
con esto, la aplicación de esta técnica en tecnologías nanométricas en reguladores LDO
resulta novedosa. Asímismo, se ha utilizado un esquema gain-boosting para incrementar
la ganancia de lazo abierto del regulador, permitiendo mejorar la regulación de línea y de
carga.
En el caso de la primera aportación, la fuente de corriente IBIAS,2, Figura 3.1b, se
transforma en una fuente dinámica gracias al acomplamiento capacitivo de la tensión VIN
y VOUT , con el objetivo de acelerar la carga de la capacidad parásita del transistor de paso.
Por su parte, para la conversión de la fuente IBIAS,1 se ha utilizado un amplificador que
consigue la inversión necesaria para lograr la descarga de la capacidad parásita deMPASS.
Con el fin de mejorar el incremento de la corriente en las transiciones, los transistores
encargados de generar dicha corriente se han polarizado en triodo para conseguir un mayor
aumento.
Finalmente, la segunda aportación consigue sustituir uno de los dos acoplamientos
utilizados en el diseño anterior por un camino directo entre la salida, VOUT , y la puerta del
transistor de paso. Este cambio permite descargar con mayor rapidez la capacidad parásita
de MPASS, logrando una menor caída de la tensión regulada cuando ILOAD incrementa su
valor o VIN sufre una reducción. Al igual que en la aportación anterior, los transistores
responsables de generar esta corriente de descarga han sido polarizados en la región
de triodo para conseguir un mayor aumento. A su vez, se consigue reducir el consumo
quiescente al simplificar la estructura.
3.2.1 Aportación 1
La estructura propuesta, basada en la celda CAFVF, se muestra en la Figura 3.14. Como
puede observarse, las fuentes IBIAS,1 e IBIAS,2 han sido sustituidas por dos fuentes de
corriente dinámicas, dependientes de la tensión VIN y VOUT . La Figura 3.14a representa el
esquema utilizado para la implementación de IBIAS,2, mientras que la Figura 3.14b, muestra
el acoplamiento capacitivo junto con el amplificador diferencial usado para hacer IBIAS,1
dinámica. Para estos circuitos, si la tensión VIN incrementa su valor, el nodo X tiende,
instantáneamente, a aumentar, provocando que la corriente que circula por el transistorMxx
sea mayor. Por tanto, la corriente IBIAS,2, utilizada para cargar la capacidad parásita (Cgg)
de puerta deMPASS, es mayor, lo que permite reducir el tiempo que tarda el nodo de puerta
en alcanzar su nuevo valor. Además, con el objetivo de magnificar este efecto, la tensión
VOUT es acoplada, ya que tiende a aumentar, también. Al mismo tiempo, pretendiendo
lograr un comportamiento simétrico, se ha realizado un esquema similar con la fuente
de corriente IBIAS,1. Sin embargo, para llevarlo a cabo se ha necesitado un amplificador
diferencial para comparar la variación producida, tanto en la tensión de entrada como en
la de salida, y generar una respuesta proporcional, que aumente la corriente de descarga
IBIAS,1.
Cabe destacar que la tensión en la puerta de Myy, transistor de entrada del amplificador
diferencial mostrado en la Figura 3.14b, se compara con una referencia de tensión VX
que se genera a partir de Maa-Mbb, eliminando la necesidad de utilizar una referencia
externa de tensión. Los elementos RX y CX estabilizan esta refernecia de tensión frente a
transiciones rápidas de VIN y VOUT .
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Los valores de los elementos pasivos RUP, CUP,1, CUP,2 y RDN , CDN,1, CDN,2 han sido
calculados para maximizar las variaciones de la tensión de puerta de los transistoresMxx y
Myy, respectivamente. Para ello, el valor de las resistencias RUP y RDN es lo suficientemente
grande como para establecer correctamente el punto de operación deMxx yMyy. A conti-
nuación, el valor de las capacidades es calculado de forma que se logre el incremento de
la corriente de polarización necesario, Ecuación (3.5). En esta ecuación, R se corresponde
con el valor usado de RUP y RDN . A su vez, ∆Vgate es la variación de la tensión de puerta
necesaria para que el transistor genere, durante las variaciones de VIN y VOUT , el aumento
de corriente necesario. Por último, ∆V representa la variación sufrida por VIN o VOUT , en
un intervalo de tiempo ∆t.
C =− R
∆t
ln
[
1− ∆Vgate∆t
∆V
]
(3.5)
De igual modo, para mejorar la ganancia en lazo abierto de todo el sistema, se han
introducido dos amplificadores complementarios [111, 112], Figura 3.14c y Figura 3.14d.
Por último, los elementosC3, R3 yM4, mostrados en la Figura 3.14a, se añaden con el fin
de reducir los incrementos de la tensión de salida cuando la corriente demandada por la
carga se reduce o la tensión de entrada se incrementa. En condiciones estacionarias, donde
no se producen variaciones de VIN o ILOAD, M4 está polarizado en la región de corte, a
través de R3, evitando incrementar el consumo quiescente del regulador LDO. Sin embargo,
cuando alguna de estas dos magnitudes aumenta su valor,C3 acopla la variación producida
en el nodo Y a la puerta de M4, entrando este último en conducción. Este mecanismo
permite crear un camino de descarga que conduce el exceso de corriente hacia tierra. Como
resultado, se consigue reducir el incremento de VOUT .
Estabilidad
El principal método para estudiar la estabilidad de cualquier sistema, incluido un regulador
LDO, consiste en el análisis de su modelo de pequeña señal. En este caso concreto, el
modelo simplificado que se ha utilizado para llevar a cabo este estudio se muestra en la
Figura 3.15.
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Figura 3.15 Modelo de pequeña señal del regulador LDO propuesto.
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Los valores gmi , roi yCoi representan la transconductancia, la resistencia de salida y la
capacidad parásita vista a tierra de la etapa i-ésima, respectivamente. Para este modelo
se han contemplado los efectos que, sobre la respuesta en frecuencia del sistema, pueden
ejercer los acoplamientos RC.
La Ecuación (3.6) recoge la función de transferencia asociada al modelo de pequeña
señal mostrado en la Figura 3.15.
H (s) = AOL
1+a1s+a2s
2+a3s
3+a4s
4+a5s
5+a6s
6+a7s
7+a8s
8
1+b1s+b2s2+b3s3+b4s4+b5s5+b6s6+b7s7+b8s8+b9s9
(3.6)
donde
AOL = gm,3gm,2gm,pK1Ro,3RBiasing‖Rinputgb,NMOSRLOAD‖ro,p (3.7) a1 = R3C3 (3.8)
a2 = R1R3C3 [C1+C2] (3.9)
a3 = R1R3C3CM
[
RM [C1+C2]− C1gm,p
]
+
R1R3Routgb,PMOSC1C3Cgs,3
K1gm,3ro,3
(3.10)
a4 = R1R3RMC1C3CM
[
Routgb,NMOS
K1
[
Cgd,3
[
1− 1
gm,pRM
+
+
1
gm,3ro,3
]
+
Cgs,3
gm,3ro,3
]
+
Routgb,PMOS
K0
[
Cgd,5+
Cgd,3
gm,5R
input
gb,PMOS
]
−
−Cgd,p
gm,p
− 2Cgd,3
gm,3
] (3.11)
a5 = R1R3RMC1C3CM
[
Cgd,3
[
Routgb,NMOSCgs,3
K1gm,3
− R
out
gb,NMOSR
out
gb,PMOSCgd,p
K1gm,p
+
Routgb,NMOSR
out
gb,PMOSCgs,5
K0K1gm,5R
input
gb,PMOS
]
+
Routgb,PMOS
K0K1gm3,ro,3
[
Routgb,NMOSCgs,3Cgd,5−
− R
out
gb,PMOSCgd,pCgs,5
gm,pgm,2gm,5gm,10ro,2ro,6ro,13
]]
+
R1R
out
gb,PMOSCMCgd,3Cgd,5
K0gm,pgm,3gm,5gm,10
·
·
[
C1Cgs,5
gm,2ro,2ro,10
− Rgb,NMOSoutC2Cgs,3
K1ro,5ro,13
]
(3.12)
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Si se centra la atención en el denominador de la función de transferencia, Ecuación
(3.6), dada su complejidad se ha considerado que la frecuencia a la que se produce el polo
dominante es mucho menor que el resto de polos y ceros que constituyen el sistema. Esta
aproximación permite aproximar el polo dominante de acuerdo con la Ecuación (3.25),
donde el coeficiente b1 se muestra en la Ecuación (3.16).
ωpd ≈
1
b1
(3.25)
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Figura 3.16 Respuesta en frecuencia del regulador LDO propuesto.
Por su parte, el polo no dominante viene fijado por la resistencia de salida, Ro3, y la
capacidad de carga,CLOAD, como era de esperar. Este hecho va a provocar que este segundo
polo se mueva hacia la frecuencia UGF a medida que ILOAD se reduzca. En consecuencia,
el margen de fase tiende a empeorar, al aumentar la contribución de este polo al dominante.
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Tabla 3.3 Valores del margen de fase y de la ganancia obtenidos de la respuesta en fre-
cuencia del regulador LDO propuesto.
ILOAD Ganancia [dB] PM [◦]
100 [µA] 68.53 47.12
1 [mA] 68.87 112
10 [mA] 68.85 130.4
100 [mA] 62.74 139
Así pues, se ha implementado un esquema de compensación clásico basado en el efecto
Miller con resistencia de anulación para mejorar el margen de fase para valores de ILOAD
comprendidos entre 100µA y 100mA. Se ha implementado a través de los elementos
Rm = 1kΩ yCm = 6pF .
A modo de conclusión, la Figura 3.16 representa la respuesta en frecuencia del regulador
propuesto basado en simulaciones post-layout para diferentes valores de la corriente de
carga, ILOAD. En todas ellas, se ha supuesto el peor caso desde el punto de vista de la
estabilidad. Éste se corresponde con el uso de una capacidadCOUT = 100pF . La Tabla 3.3
recoge los valores de ganancia y margen de fase correspondientes al diagrama de Bode
mostrados anteriormente. La Figura 3.17 representa un diagrama polo-cero donde se han
dibujado los polos y ceros más significativos del sistema. Tal y como comprobarse, a
medida que ILOAD disminuye su valor, el polo no dominante reduce su valor, provocando
la degradación del margen de fase. Para evitarlo, el cero introducido por la compensación
de Miller se ha colocado en la vecindad para contribuir a una mejora del margen de fase.
ILOAD|
min
ILOAD|
max
p1
p2
z1
z2
p3z3
Real(s)
Imag(s)
ILOAD|
media
Figura 3.17 Diagrama polo-cero del regulador LDO propuesto.
Resultados experimentales
El diseño propuesto ha sido implementado en una tecnología CMOS estándar de 65nm. La
Figura 3.18a muestra una microfotografía del circuito integrado diseñado a la que se ha
sobrepuesto la vista del layout, para poder observar la ubicación del mismo. Una vista más
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detallada del diseño puede observarse en la Figura 3.18b. En ella, el bloque A (color rojo),
se corresponde con el transistor de paso; la sección B (color amarillo) está constituida
por la celda CAFVF junto con las fuentes de corriente dinámicas y la compensación. Por
último, C (color negro) representa el circuito de polarización utilizado para generar las
diferentes tensiones de cascodo utilizadas. El área total consumida por este regulador es
de 0.0276mm2. El regulador ha sido diseñado para suministrar una corriente máxima de
100mA y soportar una capacidad de cargaCOUT de hasta 100pF.
LD
O
 1
(a)
A
B
C
(b)
Figura 3.18 (a) Microfotografía del chip fabricado y (b) detalle del layout realizado.
A continuación se muestra la característica estática, o respuesta en DC del regulador,
paraCOUT = 100pF e ILOAD = 100mA, Figura 3.19a, yCOUT = 100pF e ILOAD = 0.1mA.
Esta medida permite verificar que la caída Vdropout se corresponde con el valor especi-
ficado para ILOAD|max. Con este objetivo, se utiliza como estímulo de entrada una señal
triangular de período T = 10ms, variando entre 0V y 1.2V , el valor máximo admitido por
la tecnología. El período elegido debe ser lo suficientemente lento como para no afectar
al comportamiento normal del regulador. Tras someter al regulador a esta entrada, cabe
destacar que su salida permanece constante e igual a 0.683V para una tensiónVIN superior
a 0.877V , en el caso representado en la Figura 3.19b. Esto se traduce en que la tensión de
dropout, Vdropout , es de 0.194V , valor ligeramente inferior al valor deseado de 0.2V .
La Figura 3.20 representa la respuesta transitoria del regulador cuando la corriente de
carga varía entre 0.1mA y 100mA, haciendo uso de un tiempo de subida, tr, y de bajada, t f ,
de 1µs. La prueba se ha realizado para el peor caso, donde COUT = 100pF y VIN = 0.9V .
Bajo estas condiciones, las medidas realizadas han mostrado queVOUT incrementa su valor
123mV cuando la corriente requerida reduce su valor de 100mA a 0.1mA, Figura 3.20b.
En el caso de que ILOAD se incremente, VOUT sufre una reducción de 148mV , respecto de
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Figura 3.19 Respuesta estática del regulador propuesto para (a)COUT = 100pF e ILOAD =
100mA y (b)COUT = 100pF e ILOAD = 0.1mA..
su valor nominal. Por su parte, el tiempo de establecimiento1 del regulador frente a este
estímulo es inferior a 4.48µs.
Con respecto a la regulación de línea, las medidas realizadas para evaluar la respuesta
transitoria frente a variaciones de VIN se han realizado usando una capacidad de 100pF .
Según muestran la Figura 3.21a y Figura 3.21b, la corriente de carga usada es de 100mA. La
señal de entrada se ha variado entre 0.9V y 1.2V , usando un tiempo de subida y de bajada
de 1µs. Ante estas condiciones, se ha obtenido una variación deVOUT de+16mV/−7mV ,
respecto de su valor nominal. Por otro lado, la Figura 3.21c y Figura 3.21d se han obtenido
con ILOAD = 0.1mA. Al someter el circuito diseñado a la misma variación de la tensión de
línea que en la medida anterior, la salida VOUT muestra una incremento de 5mV cuando
la tensión VIN aumenta su valor. Por contra, cuando VIN reduce su valor de 1.2V a 0.9V ,
la máxima variación medida es de −12mV . En estas cuatro medidas, el peor tiempo de
establecimiento es inferior a 3.61µs.
Para terminar, las características principales del regulador propuesto se exponen en la
Tabla 3.4. Como puede apreciarse, a pesar de que la tensión regulada presenta variaciones
pequeñas frente a cambios de VIN , la regulación de línea presenta un elevado valor. Éste se
debe al rango de variación ∆VIN utilizado, ya que dicho rango aparece en el denominador
de la expresión utilizada para el cálculo de la regulación de línea, Ecuación (2.5).
1 Este valor ha sido medido como el tiempo que tarda la tensión regulada en alcanzar el 1% del valor nominal
de VOUT
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Tabla 3.4 Resumen de las características del regulador presentado.
Regulador
propuesto
Regulador
propuesto
Proceso [nm] 65 ∆VOUT variando VIN
VIN [V] 0.9-1.2 • Máximo [mV ] 16
VOUT [V] 0.7 • Mínimo [mV ] -7
VDROPOUT [mV] 200 ∆VIN /tre [V/µs] 0.3/1
ILOAD,max [mA] 100 ∆VOUT variando ILOAD
Iq
a [µA] 39.62 • Máximo [mV ] 148
COUT [pF] 100 • Mínimo [mV ] -412
η |ILOAD,max [%] 99.9604 ∆ILOAD/tre [mA/µs] 99.9/0.1
Área [mm2] 0.0276 Regulación de línea [mV/V ] 15.55
Regulación de carga [µV/mA] 261.92
FOM [fs] 221.87
a Peor caso
3.2.2 Aportación 2
La mejora de la respuesta transitoria de un regulador LDO basado en la celda CAFVF,
manteniendo constante su consumo quiescente, pasa por la mejora del slew-rate en el
nodo de puerta. Una forma de conseguirlo es a través del uso de fuentes dinámicas de
polarización, como se ha visto en la Subsección 3.2.1. No obstante, un método alternativo
para mejorar esta magnitud, se corresponde con el uso de un amplificador operacional que
introduzca un camino rápido de descarga entre la salida y el nodo de puerta del transistor
de paso, permitiendo mantener el consumo quiescente de la celda por debajo de 14µA. La
Figura 3.22a recoge una versión esquematizada del circuito implementado. Como puede
verse, IBIAS,2, responsable de cargar la capacidad parásitaCgg, se sustituye por una fuente de
corriente dependiente de la tensión de entrada y de salida, Figura 3.22a, al igual que en el
diseño mostrado en la Figura 3.14. Del mismo modo, el incremento de la ganancia se hace
por medio de los dos amplificadores de baja tensión y alto rango de variación, [111, 112].
Asímismo, el camino utilizado para realizar la descarga de la capacidad parásitaCgg del
transistorMPASS, se efectúa a través de un amplificador inversor, encargado de transformar
los cambios de la tensión de entrada y de salida, en incrementos de corriente, Figura 3.22b.
En concreto, cuando VIN o VOUT reducen su valor, la corriente a través de los transistores
M14 yM15 aumenta, debido al cambio de su región de operación, como se describe en [113].
Este efecto, unido al del factor multiplicador del espejo de corriente compuesto por los
transistoresM13−M16, genera un pico de corriente en el nodoVGATE que ayuda a descargar
rápidamente la capacidad Cgg. La Figura 3.23 muestra cómo las corrientes de carga y
descarga de Cgg incrementan su valor en los instantes de variaciones, contribuyendo a
mejorar el slew-rate del CAFVF. Cabe resaltar que la tensión VBIAS usada para polarizar
correctamente los transistoresM17 yM20, procede de una fuente externa. Por último, con
el objetivo de ahorrar potencia estática, el amplificador se ha diseñado para trabajar en la
región de inversión moderada, sin que suponga una degradación de sus prestaciones.
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Figura 3.23 Corrientes generadas a través de las fuentes dinámicas IBIAS,2, curva azul, y
del camino rápido de descarga, curva roja.
A diferencia de otras soluciones anteriores, el uso de este camino directo entre la salida
y la puerta de MPASS permite mejorar la respuesta transitoria sin incrementar de forma
notable el consumo quiescente del regulador propuesto. En particular, la corriente estática
consumida por éste se corresponde con 1.4µA. Sin embargo, durante los momentos de
transición, la corriente de descarga que puede llegar a generar este bloque es de hasta
21.5µA, gracias al uso de los acoplamientos capacitivos y a la técnica descrita en [113].
Estabilidad
El análisis de estabilidad del regulador LDO propuesto se estudia a partir del modelo
de pequeña señal mostrado en la Figura 3.24, donde gmi , Roi y Coi representan la trans-
conductancia, la resistencia de salida y la capacidad parásita vista a tierra de la etapa
i-ésima, respectivamente. Cabe destacar que el efecto que ejercens los acoplamientos RC
introducidos para la mejora de la respuesta transitoria son despreciables a baja frecuencia.
Por esta razón, no se han incluido en el modelo de pequeña señal presentado.
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Figura 3.24 Modelo de pequeña señal del regulador LDO propuesto.
La Ecuación (3.26) recoge la función de transferencia asociada al modelo de pequeña
señal mostrado. En estas expresiones, gm,x y ro,x se corresponden con la transconductancia
y la resistencia de salida del transistor X representado en la Figura 3.22. El término RoutFSP
modela la resistencia de salida del camino introducido entre el nodo VOUT y la puerta del
transistor de paso, Figura 3.22b. Los elementos Rgb,NMOS,Rgb,PMOS,CNMOSgg yCPMOSgg están
asociados a la resistencia de salida de los circuitos usados para incrementar la ganancia
del regulador así como a la capacidad total vista en la puerta de los transistores M3 yM5,
respectivamente. Por último, RL y CL modelan a la carga conectada a la salida del circuito
propuesto.
H (s) = AOL
1+a1s+a2s
2+a3s
3+a4s
4+a5s
5+a6s
6
1+b1s+b2s2+b3s3+b4s4+b5s5+b6s6+b7s7
(3.26)
donde
AOL = gm,2gm,pR
out
FSPRLOAD‖ro,p (3.27) a1 = R3C3 (3.28)
a2 = R3C3 [RM2CM2+RM1CM1] (3.29)
a3 = R3RM2C3CM2
[
RM1CM1+
Rgb,NMOSC
NMOS
gg
K1
+
Rgb,PMOSC
PMOS
gg
K0
]
(3.30)
a4 =
1
K1
RM1R3Rgb,NMOSCM1CM2C3C
NMOS
gg
[
1
gm,3+RM2
]
(3.31)
a5 =
1
K1K0
RM1R3Rgb,NMOSRgb,PMOSCM1CM2C3C
NMOS
gg C
PMOS
gg
[
1
gm,3
+
+
RM2
gm,3ro,3
+RM2+
1
gm,5gm,3ro,3
] (3.32)
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Si se analiza el denominador de la función de transferencia Ecuación (3.26), el polo
dominante del sistema se encuentra determinado por la Ecuación (3.41), donde se puede
comprobar que éste se encuentra fijado por el valor de las capacidades de compensación
CM1 yCM2.
ωp,dom =
1
gm,pR
out
FSPRL‖ro,p
[
CM1+CM2+Cgd,p
] (3.41)
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Figura 3.25 Respuesta en frecuencia del regulador LDO propuesto.
Por su parte, el polo no dominante viene fijado por la resistencia de salida, Ro3, y la
capacidad de carga, CLOAD. Así pues, una reducción de la corriente ILOAD desplazará este
polo a las proximidades de la frecuencia UGF, degradando la estabilidad del regulador.
Con el propósito de mejorar el margen de fase para valores de ILOAD comprendidos entre
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100µA y 100mA, se ha implementado un esquema de compensación Nested Miller (NMC),
compuesto por los elementos RM1 = 1kΩ,CM1 = 5pF , RM2 = 10kΩ yCM2 = 8pF .
Para finalizar este análisis de estabilidad, la Figura 3.25 representa la respuesta en
frecuencia del regulador propuesto basado en simulaciones post-layout para diferentes
valores de la corriente de carga, ILOAD. En todos las situaciones, se ha contemplado el
peor caso desde el punto de vista de la estabilidad, el cual se corresponde al uso de una
capacidad COUT = 100pF . La Tabla 3.5 recoge los valores de ganancia y margen de fase
correspondientes al diagrama de Bode mostrados anteriormente.
Tabla 3.5 Valores del margen de fase y de la ganancia obtenidos de la respuesta en fre-
cuencia del regulador LDO propuesto.
ILOAD Ganancia [dB] PM [◦]
100 [µA] 55.03 125.4
1 [mA] 55.20 125.6
10 [mA] 54.86 125.4
100 [mA] 49.59 124.2
Al igual que en la Subsección 3.2.1, la Figura 3.26 representa la variación de los polos
y ceros del sistema según ILOAD.
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Imag(s)
Figura 3.26 Diagrama polo-cero regulador LDO propuesto.
Resultados experimentales
El regulador LDO propuesto ha sido diseñado e implementado en una tecnología CMOS
estándar de 65nm. La Figura 3.27a presenta una microfotografía de la celda dentro del chip
fabricado, sobre la que se ha superpuesto una vista del layout, para poder identificarlo. Una
vista ampliada del diseño se puede ver en la Figura 3.27b, donde el bloque denominado
como A (color rojo), representa al transistor de paso, el rectángulo marcado como B (color
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amarillo) se corresponde con la circuitería de control y, por último, C (color negro) es el
circuito de polarización, encargado de generar las tensiones de cascodo correspondientes.
El área total ocupada por el regulador es de 0.0292mm2. Se ha diseñado para suministrar
una corriente máxima de 100mA, soportando una capacidad de carga,COUT , variable en
el rango comprendido entre 0pF y 100pF.
LD
O
 2
(a)
C
B
A
(b)
Figura 3.27 (a) Microfotografía del chip fabricado y (b) detalle del layout realizado.
Seguidamente, se muestra la característica estática, para COUT = 100pF e ILOAD =
100mA, Figura 3.28a, y COUT = 100pF e ILOAD = 0mA, Figura 3.28b. Como estímulo
de entrada, se ha utilizado una señal triangular de período T = 10ms, variando entre
0V y 1.2V . Habría que subrayar que la tensión regulada permanece constante e igual a
0.688V para VIN > 0.881V . Por tanto, se cumple que Vdropout = 0.193V , un valor cercano
al establecido en las especificaciones.
La Figura 3.29 muestra la respuesta transitoria frente a variaciones de la corriente
requerida por la carga. En todos los supuestos, las medidas efectuadas se han realizado
bajo el peor caso, es decir, cuando VIN = 0.9V y COUT = 100pF . La Figura 3.29a y
Figura 3.29b han sido obtenidas cuando la corriente de carga conmuta de 0.1mA a 100mA,
y viceversa, en un tiempo de subida y bajada de 100ns. Bajo estas condiciones, la tensión
regulada presenta una variación de +123mV/−394mV con respecto a su valor nominal.
Del mismo modo, la Figura 3.29c y Figura 3.29d representan la variación sufrida porVOUT
cuando ILOAD varía entre 0.1mA y 100mA. En este segundo caso, el tiempo de subida y de
bajada utilizado ha sido de 1µs. Ante este nuevo estímulo, la tensión de salida presenta
una variación máxima de 75.9mV . El tiempo de establecimiento, para cada una de las
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0.881V
0V
0.688V
0.688V
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0.2 V
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1.2V
0.691V
0V
0.699V
0.699V
1ms
0.2 V
0.2 V
(b)
Figura 3.28 Respuesta estática del regulador propuesto para (a)COUT = 100pF e ILOAD =
100mA y (b)COUT = 100pF e ILOAD = 0.1mA.
medidas anteriores, es de 4.64µs y 4.21µs, respectivamente.
En cuanto a la regulación de línea, las medidas llevadas a cabo para comprobar la
respuesta transitoria frente a variaciones de VIN , se han efectuado para ILOAD = 100mA,
Figura 3.30a y Figura 3.30b, e ILOAD = 0.1mA, Figura 3.30c y Figura 3.30d. En ambos
casos, el valor de la capacidad de carga ha sido de 100pF. Para evaluar la respuesta del
regulador, se ha variado la tensión de entrada entre 0.9V y 1.2V, usando un tiempo de subida
y de bajada de 1µs. Ante estas condiciones, se ha obtenido una variación máxima deVOUT
de +45.2mV/−61.2, respecto de su valor nominal para el caso donde ILOAD = 100mA.
Bajo la mínima corriente demandada por la carga, ILOAD = 0.1mA, la variación de la
tensión VOUT se ha mantenido por debajo de 42.5mV . Por último, el peor tiempo de
establecimiento ha sido inferior a 5.17µs.
Para concluir, la Tabla 3.6 recoge las características principales del regulador propuesto.
En ella se puede observar que, al igual que en el caso anterior, la regulación de línea
presenta un elevado valor motivado por el pequeño rango que VIN puede variar.
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Tabla 3.6 Resumen de las características del regulador presentado.
Regulador propuesto
Proceso [nm] 65
VIN [V] 0.9-1.2
VOUT [V] 0.7
VDROPOUT [mV] 200
ILOAD,max [mA] 100
Iq
a [µA] 17.69
COUT [pF] 100
η |ILOAD,max [%] 99.9823
Area [mm2] 0.0292
∆VOUT variando VIN
• Máximo [mV ] 45.2
• Mínimo [mV ] -61.4
∆VIN /tr
e
[V/µs] 0.3/1
∆VOUT variando ILOAD
• Máximo [mV ] 123
• Mínimo [mV ] -394
∆ILOAD/tr
e
[mA/µs] 99.9/0.1
Regulación de línea [mV/V ] 5.6138
Regulación de carga [µV/mA] 433.8020
FOM [ f s] 91.46
a Peor caso
3.3 Conclusiones
Los reguladores LDO basados en el FVF representan una alternativa a tener en cuenta
frente a la topología clásica presentada en el Capítulo 2. En consonancia con lo visto
a lo largo de este capítulo, las prestaciones conseguidas por los diseños expuestos son
equiparables a los resultados conseguidos haciendo uso de un esquema clásico.
Para demostrar la viabilidad de esta técnica en tecnologías modernas, se han presentado
dos reguladores LDO compensados internamente y basados en la celda text realizados en
una tecnología CMOS estándar de 65nm. De acuerdo con lo visto, la primera aportación
consigue solventar los problemas de regulación de línea de la celda CAFVF mediante el
uso de fuentes de corriente dinámicas. De esta forma, el tiempo de respuesta, así como las
variaciones de la tensión regulada se reducen. La segunda aportación prescinde de una de
las dos fuentes dinámicas, con el objetivo de reducir el consumo quiescente. En este caso,
para solventar la problemática asociada a la descarga de la capacidad Cgg del transistor
de paso, se ha optado por incluir un camino entre el nodo VOUT y VGATE , de forma que
el bloque introducido permite sensar las variaciones de la tensión regulada, generando
una corriente proporcional a las mismas. Con esta modificación, el consumo quiescente
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consigue reducirse un 55.35%. Además, dicha reducción no afecta significativamente a
las variaciones de la tensión regulada y al tiempo de respuesta del regulador, como se
desprende de los resultados presentados en la Tabla 3.4 y Tabla 3.6.
Tabla 3.7 Valores de la FOM obtenidos por los reguladores LDO basados en el FVF y
CAFVF.
[53] [56] [78] [87]
Tr [ns] 0.4740 0.0900 0.0392 0.1100
FOM1 [fs] 33.18 7.48 29.01 27.75
[106]a [105] Aport. 1 Aport. 2
Tr [ns] 2.0000 0.1170 0.56 0.52
FOM1 [fs] 156 24.28 221.87 91.46
a Estimación realizada a partir de los datos proporcionados por el artículo
La Tabla 3.8 muestra una comparativa que permite poner en perspectiva los dos regula-
dores LDO planteados en este capítulo. Para ello, se han seleccionado los tres trabajos que
presentan mejor FOM2 haciendo uso de la topología clásica, [53,56,78], y los tres mejores
basados en la celda FVF, [87, 105,106]. Según puede verse, los resultados obtenidos se
encuentran próximos al estado del arte. En concreto, la segunda aportación presenta la
tercera mejor FOM de las soluciones basadas en la celda FVF. Por su parte, del análisis
de la Tabla 3.8 se puede comprobar la gran respuesta de las soluciones presentadas frente
a variaciones de la tensión de línea, gracias al uso de fuentes de polarización dinámicas.
Este hecho provoca que los cambios de VOUT sean muy inferiores a los presentados por
el trabajo [53] y equiparables a los resultados obtenidos por [105] y [87]. Sin embargo,
en estos dos últimos casos los tiempos de subida y de bajada utilizados son altos (1ms y
10µs, respectivamente), favoreciendo un menor ∆Vout .
Para finalizar, la Figura 3.31 y Figura 3.32 muestran una comparativa visual de las
aportaciones propuestas con el resto de reguladores de la comparativa. En ambos casos,
cuanto más cerca del origen de coordenadas se encuentre, mejor será la respuesta del regu-
lador y menor consumo estático tendrá. La Figura 3.31 ubica las aportaciones realizadas
en este capítulo dentro de los reguladores LDO basados en la celda FVF. Como puede
observarse, se encuentran cerca del estado del arte. Por su parte, la Figura 3.32 compara
ambos trabajos con los reguladores expuestos en la Tabla 3.8. En este último caso, ambos
diseños están cerca de los trabajos recogidos en la comparativa.
2 La comparación de los distintos trabajos se ha realizado usando la FOM presentada en la Ecuación (2.24) y
Ecuación (2.25)
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Figura 3.31 Comparación de las aportaciones presentadas en este capítulo frente a los
trabajos publicados basados en la celda FVF.
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Figura 3.32 Comparación de las aportaciones presentadas en este capítulo frente a los
trabajos con mejor FOM publicados.
4 Esquema adaptativo basado en la
compensación de Miller
La estabilidad en los reguladores LDO compensados internamente es uno de los aspectoscríticos de estos bloques, como se ha visto en el Capítulo 2, Subsección 2.2.1. Por este
motivo, en la literatura se pueden encontrar diferentes trabajos, [31], [34], [39–42], [44],
que han propuesto técnicas destinadas a solventar este problema. Sin embargo, el mayor
inconveniente que presentan estos esquemas es la introducción de bloques activos que
incrementan la complejidad de todo el sistema. Esto supone una limitación durante la
fase de diseño puesto que la topología debe poder adaptarse al esquema de compensación
usado. Además, se requiere de un estudio pormenorizado de la función de transferencia
del regulador, bajo las diferentes condiciones de carga.
Por esta razón, en este capítulo se presenta una variación de la compensación de Miller,
donde la resistencia utilizada para la generación de un cero que mejore el margen de fase
es sustituida por un transistor que funciona en la región lineal. Este cambio permite poder
llevar a cabo el ajuste del valor de la resistencia de canal mediante la modificación de
la tensión de puerta. Para ello, es necesario la utilización de un circuito de réplica que
determine el punto de operación del transistor de paso y permita calcular la tensión VCTRL
correcta en cada instante.
4.1 Compensación de Miller : separación de polos
Una de las formas más sencillas de llevar a cabo la compensación en frecuencia de un
sistema se conoce como polo dominante, [114,115]. Esta técnica consiste en identificar
el nodo responsable del polo dominante del sistema e incrementar la capacidad vista por
el mismo, reduciendo la frecuencia en la que se produce. Así, se consigue incrementar
la separación con el polo no dominante, aumentando la estabilidad del sistema. En la
práctica, esta compensación no es útil por el elevado valor de la capacidad que se requiere,
haciendo inviable esta técnica para su implementación en soluciones de tipo SoC, y por la
degradación de las prestaciones, debido a la gran reducción del ancho de banda.
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Sin embargo, si se combina con el efecto Miller, [116], su implementación física puede
llevarse a cabo de forma eficiente. Por esta razón, esta implementación se conoce como
compensación de Miller o separación de polos. Para su explicación, se va a considerar
el sistema ideal representado en la Figura 4.1, donde puede verse el modelo de pequeña
señal de un sistema compuesto por dos etapas amplificadoras. La primera se corresponde
con el amplificador de error, implementado como un sistema ideal de un sólo polo en
primera aproximación, y la segunda, representa al transistor de paso. Bajo esta premisa,
C1 agrupa a las capacidades parásitas del transistor de paso que van del nodo de puerta
a la salida. Por su parte, los elementosCp1 y Ro1 son la capacidad parásita y resistencia
de salida asociadas a la salida del amplificador de error. El elemento ZC se corresponde
con la impedancia usada para efectuar la compensación del sistema. Por último,COUT y
RoLOAD modelan la carga de un regulador LDO.
Cp1
-gm1
vin
Ro1
-gm,PASS
COUTRoLOAD
ZC
CCRC
vout
Cgd,PASS
Figura 4.1 Modelo de pequeña señal de dos etapas amplificadoras con una capacidad de
acoplamiento entre ellas.
Asumiendo que la impedancia ZC está formada por una capacidad únicamente, la función
de transferencia en lazo abierto del regulador queda como se muestra en la Ecuación (4.1).
H (s) = AOL
1− sCC+CgdPASSgmPASS
1+ sd11+ s2d12
(4.1)
donde
AOL = gm1gmPASSRo1RoLOAD (4.2)
d11 = Ro1Cp1 +RoLOAD
[
COUT +CC+CgdPASS
]
+
+Ro1
(
CC+CgdPASS
)[
1+gmPASSRoLOAD
]
(4.3)
d12 = Ro1RoLOAD
[
Cp1
(
CC+CgdPASS +COUT
)
+COUT
(
CC+CgdPASS
)]
(4.4)
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Figura 4.2 (a) Respuesta en frecuencia y (b) diagrama polo-cero del sistema representado
por la Ecuación (4.1) para diferentes valores de ILOAD.
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Con el objetivo de obtener una expresión manejable, que pueda resultar útil a la hora de
diseñar, se va a considerar queCgd,passCCCOUT y gm1Ro1 1. Estas simplificaciones
no suponen una pérdida de generalidad debido a que los valores gm1 y Ro1 no se ven
afectados por la variación del punto de operación del transistor de paso. Esto permite
simplificar la Ecuación (4.3) y Ecuación (4.4), obteniendo la función de transferencia
mostrada en la Ecuación (4.5).
H (s)≈
AOL
[
1− sCC+CgdPASSgmPASS
]
1+ s
[
RoLOADCOUT +Ro1CC
[
1+gmPASSRoLOAD
]]
+ s2Ro1RoLOADCOUTCC
(4.5)
Según puede apreciarse, el sistema estaría compuesto por dos polos y un cero ubicado
en el semiplano derecho, como consecuencia del camino creado por la capacidad existente
entre el nodo de salida y la puerta del transistor de paso,CC+CgdPASS . Este cero, al estar
en frecuencias intermedias, va a provocar la degradación del margen de fase del regulador.
La Figura 4.2 muestra la variación de los polos y ceros de un regulador cuya función de
transferencia es la mostrada en la Ecuación (4.1). Por esta razón, es necesario eliminarlo y,
para ello, se pueden utilizar diferentes técnicas: uso de una compensación cascodo, de un
seguidor de tensión o de una resistencia en serie con la capacidad de compensación, [114].
La primera opción requiere la presencia de una fuente de corriente cascodo en el nodo
VGATE , lo que provoca una reducción del rango de tensión que puede variar dicho nodo.
Para evitar que los transistores de la fuente de corriente cascodo entren en la región lineal,
el valor mínimo de la tensión VGATE se incrementa a VGATE |min = 2VDS|sat . Por tanto,
al aumentar, la caída VSG de MPASS se reduce, y, para una corriente de carga dada, el
tamaño del transistor deberá ser mayor [117]. Esto lleva a un aumento del área y de los
parásitos asociados a MPASS, algo no deseable. Por otro lado, el uso de un seguidor de
tensión consigue bloquear el paso de corriente, a través de la capacidadCC+CgdPASS , entre
VOUT y VGATE , eliminando el cero en el semiplano derecho. A pesar de esto, esta solución
afecta, nuevamente, al rango de señal disponible en el nodo de puerta. Finalmente, el tercer
método que permite eliminar este cero, se corresponde con la inclusión de una resistencia
en serie con la capacidad de compensación. Al tratarse de un elemento pasivo, el rango de
señal en el nodo de puerta no se ve afectado. Por este motivo, resulta de gran interés su
utilización.
Al contemplar el uso de este elemento, la función de transferencia de todo el regulador
queda como se muestra en la Ecuación (4.6).
H (s) = AOL
1+ s
[
RCCC− CC+Cgd,passgmPASS
]
− s2 RCCCCgd,passgmPASS
1+ sd21+ s2d22+ s3d23
(4.6)
donde
AOL = gm1gmPASSRo1RoLOAD (4.7)
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d21 = RoPASS
(
COUT +CC+Cgd,pass
)
+
(
1+gmPASSRoLOAD
)
Ro1
(
Cgd,pass+CC
)
+
+Ro1Cp1+RCCC (4.8)
d22 = RoLOADRo1
[(
COUT +Cp1
)(
Cgd,pass+CC
)
+COUTCp1
]
+
+
(
1+gmPASSRoPASS
)
RCRo1Cgd,passCC+RCRo1CCCp1+
+RCRoPASSCC
(
COUT +Cgd,pass
)
(4.9)
d23 = RCRoLOADRo1CC
[
COUT
(
Cgd,pass+Cp1
)
+Cgd,passCp1
]
(4.10)
Al igual que en el caso anterior, si se asume que CC  Cgd,pass, el numerador de la
Ecuación (4.6) puede aproximarse como se muestra en la Ecuación (4.11). Tal y como
puede verse, si se elige adecuadamente el valor deRC, el cero puede trasladarse al semiplano
izquierdo, consiguiendo mejorar el margen de fase del sistema.
N (s) = 1+ sCC
[
RC−
1
gmPASS
]
− s2RCCCCgd,pass
gmPASS
(4.11)
En el caso concreto de que RC  1/gmPASS , se obtienen los ceros mostrados en la
Ecuación (4.12) y Ecuación (4.13).
z1 =
1
RCCC
(4.12)
z2 =−
1
Cgd,pass/gmPASS
(4.13)
En general, el valor de RC y CC se elige para hacer estable el regulador LDO para
el peor caso, es decir, cuando la corriente de carga es mínima, ILOAD = 0mA. En esta
situación, el polo no dominante se encuentra en las proximidades de la frecuencia UGF,
por lo que ubicar z1 en sus proximidades, ayuda a mejorar el margen de fase. Sin embargo,
este método de diseño supone un problema cuando la corriente ILOAD aumenta, ya que
la posición de z1 es fija. A medida que ILOAD aumenta de valor, este cero provoca que la
frecuencia UGF se incremente, dando lugar a una a una reducción drástica del margen de
fase. De ahí que sea necesario realizar un sistema que permita efectuar un seguimiento de
ILOAD, de forma que se pueda ajustar el valor de RC de acuerdo a las condiciones de carga
del momento. La Figura 4.3 ejemplifica este proceso para un regulador LDO compensado
internamente. En ella, se muestra la respuesta en frecuencia para diferentes valores de
ILOAD.
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Figura 4.3 (a) Respuesta en frecuencia y (b) diagrama polo-cero del sistema representado
por la Ecuación (4.6) para diferentes valores de ILOAD.
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4.2 Arquitectura
Como se desprende del análisis anterior, es necesario un mecanismo que permita ajustar
el valor de la resistencia RC, Figura 4.4a, según el valor de la corriente demandada por la
carga al regulador. De esta manera, se puede conseguir mejorar el margen de fase fijando un
valor mínimo para todo el rango de funcionamiento, desde ILOAD = 0 a ILOAD = ILOAD|max.
Por este motivo, se propone la implementación mostrada en la Figura 4.4b. Como puede
verse, la resistencia RC se divide en tres resistencias diferentes. RC1 se introduce para
garantizar la estabilidad del regulador cuando se cumple que ILOAD = 0mA. Una segunda
resistencia, RC2, asegura el desplazamiento del cero que aparece en el semiplano derecho
al semiplano izquierdo, independientemente del valor de la combinación de RC1 y RVAR.
Por último, RVAR se corresponde con una resistencia variable, implementada mediante un
transistor que trabaja en la región lineal. Su valor se controla a través de la modificación
de su tensión de puerta, VCTRL.
MPASS
COUT
VOUT
VIN
RC ILOADRFB1
RFB2
VGATE
CC
AEA
VREF
VFB
(a)
MPASS
COUT
VOUT
AEA
VIN
RC1
RVAR
ILOADRFB1
RFB2Resistencia 
variable propuesta
VREF
VGATE
CC
VFB
RC2
(b)
Figura 4.4 (a) Esquema de un regulador LDO compensado internamente con resistencia
de cancelación. (b) Esquema propuesto con resistencia variable.
La resistencia implementada porMP2 ve modificado su valor por el circuito mostrado en
la Figura 4.5. Este esquema de control está compuesto por MP1 e IBIAS,2, que representan
una réplica de la rama de salida del regulador, así como por los amplificadores diferenciales
A1 y A2, la tensión de referencia denominadaVCOMP, procedente de una referencia externa,
y, por último, un desplazador de nivel que permite generar el valor correcto de VCTRL.
El transistor MP1 se corresponde con una versión escalada del transistor de paso, Ecua-
ción (4.14) donde N = 200, que permite recrear su comportamiento, evitando el consumo
de área que implica la implementación física de MPASS. De esta forma, al fijar la corriente
que circula por él, mediante IBIAS,2, y forzando a través del amplificador diferencial A1 que
su caída VDS se corresponda con la tensión de dropout; se consigue generar la tensión de
referencia VREF_GATE . El valor de IBIAS se elige como una versión escalada de la corriente
de carga que provoca una degradación del margen de fase del regulador LDO. El factor de
escala K debe corresponderse con el elegido para la réplica del transistor de paso, MP1,
con el objetivo de garantizar que el comportamiento de éste sea el correcto. Esto supone
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IBIAS,2
A2
VREF,GATE
MLS
VCTRL
VGATE
IBIAS,3
R1 R2
MP1
Resistencia 
variable propuesta
MP2
Replica de la salida 
del regulador
Figura 4.5 Diagrama de bloques del circuito propuesto para controlar el valor de la resis-
tencia RVAR.
que se deba satisfacer la relación K = N = 200.
(
W
L
)∣∣∣∣
MP1
=
(W/L)|MPASS
N
(4.14)
Una vez generada la tensión de referencia, A2 se encarga de compararla con VGATE , el
valor de la tensión de puerta del transistor de paso, generando una salida proporcional al
valor de la carga. Por último, a través del desplazador de nivel formado porMLS e IBIAS,3,
la salida generada por A2 se transforma en la tensión de control, VCTRL, encargada de
modificar el valor de la resistenciaMP2. La Figura 4.6 representa la variación de ro|MP2
con la corriente de carga, ILOAD.
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Figura 4.6 (a) Variación de la resistencia de salida ro deMP2. (b) Variación de la resistencia
equivalente de la compensación.
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A continuación, la Tabla 4.1 muestra una comparativa del margen de fase del circuito
mostrado en la Figura 4.4a y de la técnica propuesta, Figura 4.4b. Como se puede compro-
bar, la implementación de un esquema que ajusta el valor de la resistencia RC en función
de la carga permite mejorar el margen de fase del regulador LDO en todo su rango de
funcionamiento.
Tabla 4.1 Tabla comparativa del margen de fase obtenido por simulación para el esquema
basado en el uso de una resistencia (ZNR) y la solución propuesta.
ILOAD ZNR [◦] Esquema
propuesto [◦]
ILOAD ZNR [◦] Esquema
propuesto [◦]
0[mA] 62.61 61.43 100[µA] 8.90 70.82
100[nA] 64.3 63.18 1[mA] 4.72 89.87
1[µA] 65.95 66.70 10[mA] 16.67 92.15
10[µA] 35.21 57.8 100[mA] 60.74 92.87
Finalmente, se ha usado como amplificador de error el mostrado en la Figura 4.7, [82].
Éste se corresponde con una topología de dos etapas. Cabe destacar que la primera etapa se
compone de un par diferencial de tipo PMOS, mientras que la segunda etapa se encarga de
generar la tensión de salida del amplificador, gracias a la suma de las corrientes diferenciales
generadas. Ésta se lleva a cabo a través del espejo de corriente formado por los transistores
M9 y M10. Por su parte, la realimentación local introducida por las resistencias RCMFB
permite cancelar la señal diferencial en el nodo común de puerta de los transistoresM3 y
M4, además de fijar su tensión de puerta, mejorando el rechazo a variaciones del modo
común del amplificador. Por último, los transistores cascodosM7 yM8 se incluyen para
incrementar la ganancia de la segunda etapa, ya que mejoran su resistencia de salida.
IBIAS,1
VREF VFB
VIN
RCMFB
VGATEM1 M2
M3 M4M5 M6
M7
M9 M10
M8RCMFB
Figura 4.7 Esquema del amplificador de error utilizado para el cómputo del margen de
fase presentado en la Tabla 4.1.
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4.2.1 Estabilidad
El estudio de la respuesta en frecuencia del regulador propuesto requiere de un análisis del
modelo de pequeña señal mostrado en la Figura 4.8, donde se ha ignorado el sistema de
control de la resistenciaMP2 por no encontrarse en el camino de señal y, como consecuencia
de ello, no afecta al comportamiento en frecuencia del regulador. En este modelo, GMx,
Rox yCox representan la transconductancia, la resistencia de salida y la capacidad parásita
en el nodo de salida asociada a la primera y segunda etapa del amplificador de error,
respectivamente. En relación a esto, Ro3, se corresponde con la resistencia equivalente
vista a la salida del regulador, es decir, Ro3 = ro,pass‖
[
R f b1+R f b2
]‖RLOAD. Por último,
se ha supuesto que la capacidad parásita asociada a la salida de la primera etapa es
despreciable, puesto que se cumple Co1  Co2  CLOAD. De esta forma, se obtiene la
función de transferencia mostrada en la Ecuación (4.15).
Co2
GM2
vin
Ro2
-gm,PASS
CLOADRo3
CC RC1
vout
Cgd,PASS
GM1
Ro1
RC2
RVAR
Co1
Figura 4.8 Modelo de pequeña señal del regulador LDO propuesto.
H (s) = AOL
1+a1s+a2s
2
1+b1s+b2s2+b3s3
(4.15)
donde
AOL =−GM1GM2gm,passRo1Ro2Ro3 (4.16)
a1 =
CC+Cgd,pass−gm,passRCCC
gm,pass
(4.17)
a2 =−
RCCCCgd,pass
gm,pass
(4.18)
b1 =Ro2
[
Cgs,pass+Cgd,pass+CC
]
+Ro3
[
CLOAD+Cgd,pass+CC
]
+
+gm,passRo2Ro3
[
CC+Cgd,pass
] (4.19)
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b2 =Ro2Ro3
[
CLOAD
[
Cgs,pass+Cgd,pass+CC
]
+Cgs,pass
[
Cgd,pass+CC
]]
+
+RCCC
[
Ro2
[
Cgd,pass+Cgs,pass
]
+Ro3
[
CLOAD+Cgd,pass
]]
+
+gm,passRo2Ro3RCCCCgd,pass
(4.20)
b3 =Ro2Ro3RCCC
[
CLOAD
[
Cgs,pass+Cgd,pass
]
+Cgs,passCgd,pass
]
(4.21)
La Figura 4.10 muestra el diagrama de Bode para diferentes valores de ILOAD, obtenido
a través de simulaciones post-layout. En todos las situaciones estudiadas, el valor de la
capacidad de salida esCOUT = 100pF , correspondiente al peor caso. La Tabla 4.2 recoge
la ganancia y el margen de fase obtenido para las distintas corrientes de carga usadas.
Tabla 4.2 Valores del margen de fase y de la ganancia obtenidos de la respuesta en fre-
cuencia del regulador LDO propuesto.
ILOAD PM [◦] Ganancia [dB] ILOAD PM [◦] Ganancia [dB]
0 [mA] 61.39 49.33 10 [µA] 57.59 55.45
1 [nA] 61.41 49.33 100 [µA] 70.78 57.29
10 [nA] 61.63 49.37 1 [mA] 89.87 58.27
100 [nA] 63.28 49.71 10 [mA] 92.16 58.38
1 [µA] 66.75 51.85 100 [mA] 92.85 27.94
Por último, la Figura 4.9 muestra la evolución de los polos y ceros del sistema en función
de la carga. Como se puede observar, cuando ILOAD es alta, el polo no dominante está
constituido por un polo complejo conjugado, p2,3, de muy alta frecuencia. Por tanto, su
impacto en el margen de fase no tiene repercusión, al ubicarse varias décadas después de la
frecuencia de ganancia unitaria. A su vez, a medida que la corriente de carga se reduce, el
polo complejo conjugado se transforma en dos polos reales. Uno de ellos se ubica en alta
frecuencia mientras que el segundo, se halla próximo a la frecuencia de ganancia unitaria,
UGF. En este punto, el margen de fase comienza a degradarse paulatinamente, a medida
que ILOAD reduce su valor. A la par, el cero introducido por la compensación de Miller,
adapta su valor a las nuevas condiciones para que el margen de fase no se degrade.
p1p2Real(s)
Imag(s)
z1
p3
z2
ILOAD|
1mA
ILOAD|
max
ILOAD|
min
p2,3
p2p3
z1 p1 z2
Figura 4.9 Diagrama de polos-ceros asociado al regulador LDO propuesto.
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Figura 4.10 Diagrama de Bode para distintos valores de ILOAD.
4.3 Resultados experimentales
El regulador LDO propuesto se ha implementado en una tecnología CMOS estándar de
65nm. La Figura 4.11a presenta una microfotografía de la celda dentro del chip fabricado,
sobre la que se ha superpuesto una vista del layout, para poder identificarlo. Una visión
ampliada del diseño, se puede ver en la Figura 4.11b. En ella, el bloque A (color verde)
representa al transistor de paso, B (color rojo ) se corresponde con el amplificador de error
y la red de realimentación constituida por RFB1 y RFB2, C (color naranja) es el bloque
4.3 Resultados experimentales 105
de control de la resistencia variable RVAR; y, por último, D engloba a los circuitos de
polarización, tanto para generar las tensiones de cascodo internamente como las diferentes
corrientes de polarización. La capacidad ubicada a la derecha del transistor de paso se
corresponde conCC. El área total ocupada por el regulador es de 289µm x 151µm. Se ha
diseñado para suministrar una corriente máxima de 100mA, soportando una capacidad de
carga,COUT , variable en el rango comprendido entre 0pF y 100pF .
LDO
(a)
A B
C
D
Cc
(b)
Figura 4.11 (a) Microfotografía del chip fabricado y (b) detalle del layout realizado.
La Figura 4.12 muestra la característica estática para cuatro valores de la corriente de
carga distintos, ILOAD= 100mA (Figura 4.12a), ILOAD= 1mA (Figura 4.12b), ILOAD= 10µA
(Figura 4.12c) e ILOAD = 0mA (Figura 4.12d). En todas las situaciones, se ha utilizado
como entrada una señal triangular de período T = 10ms, variando entre 0V y 1.2V . Como
puede verse, la tensión VOUT es cercana a 0.8V para valores pequeños de ILOAD. Sin
embargo, como consecuencia de una desviación en la resistencia parásita en el nodo de
salida, cuando la corriente demandada por la carga es máxima, ILOAD = 100mA, la tensión
regulada cae hasta los 0.754V . A su vez, en este caso, el valor de la tensión de entrada
para el que el LDO propuesto comienza a regular su salida esVIN = 0.991V , dando lugar a
una tesnión de dropout de 0.237V . Este valor resulta ligeramente superior al considerado
en las especificaciones del regulador. Esta desviación sufrida se explica en mayor detalle
en la Sección 4.4.
A continuación, se estudia la respuesta transitoria frente a variaciones de la corriente
requerida por la carga. En todas las situaciones, las medidas realizadas se han hecho
bajo el peor supuesto, es decir, cuando VIN = 1.0V y COUT = 100pF . La Figura 4.13a y
Figura 4.13b han sido obtenidas cuando la corriente de carga conmuta de 0mA a 100mA, y
viceversa, en un tiempo de subida y bajada de 100ns. Bajo estas condiciones, la tensión
regulada presenta una variación de +242mV/−336mV con respecto a su valor nominal.
Por su parte, la Figura 4.13c y Figura 4.13d representan la variación de VOUT cuando
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ILOAD varía en todo su rango de funcionamiento, entre 0mA y 100mA, con un tiempo de
subida y de bajada de 1µs. Ante este nuevo escenario, la tensión de salida presenta una
variación máxima de 232mV . El tiempo de establecimiento para cada una de las medidas
anteriores es de X17.05µs y 16.79µs, respectivamente.
Las medidas llevadas a cabo para el estudio de la regulación de línea se han efectuado
para ILOAD = 100mA, Figura 4.14a y Figura 4.14b, e ILOAD = 0.1mA, Figura 4.14c y
Figura 4.14d. En todos los casos, se ha utilizado una capacidad de carga de 100pF . Para
evaluar la respuesta del regulador, se ha variado la tensión de entrada entre 1.0V y 1.2V ,
usando un tiempo de subida y de bajada de 1µs. Ante estas condiciones, se ha obtenido
una variación deVOUT de+28.9mV/−19.4mV respecto de su valor nominal, para el caso
donde ILOAD = 100mA. Por su parte, cuando ILOAD = 0mA, la variación de la tensiónVOUT
medida es de 10.3mV/− 16mV . Por último, el peor tiempo de establecimiento ha sido
inferior a 5.48µs.
Para finalizar esta sección, la Tabla 4.3 recoge las principales características del regulador
propuesto.
1.2V
0.991V
0V
0.754V
0.754V
1ms
0.2 V
0.2 V
(a)
1.2V
0.793
0V
0.796V
0.796V
1ms
0.2 V
0.2 V
(b)
1.2V
0.798
0V
0.796V
0.799V
1ms
0.2 V
0.2 V
(c)
1.2V
0.809
0V
0.8V
0.8V
1ms
0.2 V
0.2 V
(d)
Figura 4.12 Respuesta estática del regulador propuesto paraCOUT = 100pF e (a) ILOAD =
100mA, (b) ILOAD = 1mA, (c) ILOAD = 10µA y (d) ILOAD = 0mA.
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Tabla 4.3 Resumen de las características del regulador presentado.
Regulador propuesto
Proceso [nm] 65
VIN [V] 1.0-1.2
VOUT [V] 0.8
VDROPOUT [mV] 200
ILOAD,max [mA] 100
Iq
a [µA] 17.88
COUT [pF] 100
η |ILOAD,max [%] 99.9821
Area [mm2] 0.0436
∆VOUT variando VIN
• Máximo [mV ] 28.9
• Mínimo [mV ] -19.4
∆VIN /tr
e
[V/µs] 0.2/1
∆VOUT variando ILOAD
• Máximo [mV ] 242
• Mínimo [mV ] -336
∆ILOAD/tr
e
[mA/µs] 100/0.1
Regulación de línea [mV/V ] 26.5
Regulación de carga [µV/mA] 780.57
FOM [ f s] 103.35
a Peor caso
4.4 Discrepancias
Los resultados presentados en la sección anterior, Sección 4.3, arrojan diferencias entre
las medidas experimentales y las simulaciones post-layout efectuadas. En concreto, para
valores bajos ILOAD entre 0mA y 1mA, la característica estática del regulador presenta un
comportamiento oscilante cuando la tensión de entrada se encuentra comprendida entre
0.6V y 0.8V , valor nominal de la tensión regulada. A partir de este punto, las oscilaciones
desaparecen, mostrando la regulación esperada por parte del sistema diseñado. Este hecho
puede verse reflejado en la Figura 4.12b, Figura 4.12c y Figura 4.12d. Como consecuencia
de esta divergencia entre la respuesta medida y la simulación efectuada, se ha realizado
una batería de pruebas para determinar su origen.
La Figura 4.15 representa el diagrama del esquema utilizado para medir la respuesta
estática del regulador. Por una parte, para evitar la limitación en corriente que presenta
la salida del generador de señales utilizado, Rohde & Schwarz AM300, se ha necesitado
utilizar un buffer intermedio capaz de suministrar la corriente requerida por el LDO.
En concreto, se ha optado por el uso de un integrado comercial de la compañía Linear
Technology cuya referencia es LT1210. Este mismo dispositivo ha sido utilizado para medir
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LDOVIN VOUT
IBIAS,1 IBIAS,2
Keithley 2636B
Rohde & Schwarz 
AM300
Agilent MSO8104
LT1210
CLOAD
RLOAD,1 RLOAD,2 RLOAD,3 RLOAD,4 RLOAD,5RLOAD,6 RLOAD,7 RLOAD,8RLOAD,9
Figura 4.15 Esquema utilizado para medir la respuesta característica del regulador pro-
puesto en el laboratorio.
la respuesta característica del resto de diseños expuestos en esta tesis doctoral sin presentar
ninguna anomalía. No obstante, una alternativa al uso de este elemento activo consistiría en
la utilización de un bias tee1. De esta forma, se aisla el suministro de la potencia necesaria
de la generación del estímulo. Sin embargo, dado que este tipo de elementos son típicos
en sistemas de radiofrecuencia destinados a comunicaciones, el puerto de RF presenta una
limitación en ancho de banda. La frecuencia mínima admisible por estos dispositivos es
100kHz, mientras que la máxima puede alcanzar las decenas de gigahertzios. Debido a
esto, se descartó el uso de esta opción. Por otro lado, la carga se ha emulado mediante el
uso de resistencias pasivas con una precisión del 1%. En todos las medidas efectuadas, el
valor de la capacidadCLOAD es de 100pF , correspondiente al peor caso desde el punto de
vista de la estabilidad.
La Figura 4.16 muestra las medidas del comportamiento para 9 valores distintos de
ILOAD cuando VIN varía entre 0V y 1.2V . Para ello, se ha optado por utilizar una señal
triangular como estímulo de entrada con un período lo suficientemente lento como para
que la respuesta transitoria del regulador no domine la prubea. Según se aprecia, la tensión
regulada VOUT presenta una oscilación en el rango que va desde los 0.58V hasta los 0.8V ,
donde el bucle de regulación toma el control del sistema y estabiliza la tensión. No obstante,
este procedimiento no ocurre cuando ILOAD = 10mA, donde se observan oscilaciones en
la banda donde VOUT debe permanecer constante.
Esta misma batería de pruebas se ha realizado de forma paralela en el simulador. Con el
objetivo de recrear el esquema de medida utilizado en esta herramienta, las simulaciones
post-layout efectuadas contemplan el uso del buffer intermedio utilizado. En este caso
concreto, al no suministrar el fabricante un fichero de SPICE que lo modele, se ha optado
por usar un modelo de primer orden de un amplificador operacional, al que se le ha añadido
la red de componentes pasivos requeridos por dicho buffer. La Figura 4.17 muestra los
resultados obtenidos de esta batería de simulaciones post-layout donde se puede observar
cómo la salida del regulador permanece estable sinmostrar signos de oscilaciones. Por tanto,
1 Este dispositivo se corresponde con una red de tres puertos que permite establecer el punto de polarización sin
afectar a otros dispositivos.
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Figura 4.16 Medida de la característica estática del regulador propuesto para diferentes
valores de ILOAD.
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Figura 4.17 Simulación transitoria post-layout de la característica estática frente a diversos
valores de la corriente de carga.
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las simulaciones realizadas para garantizar la integridad del diseño no están correladas
con las medidas experimentales llevadas a cabo.
Posteriormente, se ha realizado una segunda prueba para determinar si el esquema de
medida utilizado puede ser el causante de este comportamiento. Ésta se ha basado en
la simulación de la respuesta del circuito usando como señales de entrada los valores
medidos en el laboratorio. Para ello, se ha llevado a cabo una simulación en la que se
han utilizado la señal VIN capturada en el laboratorio como fuentes de estímulo. De esta
forma, el resultado que se espera de esta prueba es determinar si la tendencia que muestra
la salida regulada VOUT del LDO propuesto es similar a la observada en medida. Dado
el gran coste computacional que implica la simulación, ésta se ha realizado a nivel de
esquemático y para el peor caso observado, es decir, cuando ILOAD = 10mA. El resultado
obtenido se muestra en la Figura 4.19. Como se puede observar, al hacer uso de la señal
real medida en el laboratorio, el comportamiento de la tensión VOUT simulada se asemeja
al valor medido en el laboratorio. Sin embargo, la oscilación que muestra la señal real,no
ha sido posible recrearla haciendo uso del simulador. No obstante, se considera que puede
deberse a la existencia de corrientes de fuga en la tarjeta de medida diseñada teniendo
en cuenta el bajo valor de las corrientes de polarización utilizadas [118]. En el caso de
la corriente que polariza el bucle el de regulación, su valor es de 10nA. Por otro lado, la
corriente encargada de polarizar el circuito de réplica es de 16nA. Estos valores son lo
suficientemente bajos como para poderse ver afectados por cualquiera de las fuentes de
fuga existentes en una tarjeta impresa.
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Figura 4.18 Comparativa entre el valor de la tensión VOUT simulado y real, usando como
estímulo el valor medido de VIN usando una carga ILOAD = 10mA.
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Figura 4.19 Comparativa entre el valor de la tensión VOUT simulado y real, usando como
estímulo el valor medido de VIN usando una carga ILOAD = 100µA.
Por último, como consecuencia de la divergencia existente entre la medida y la simula-
ción de la respuesta característica del regulador propuesto, se ha realizado una segunda
versión del mismo donde se han utilizado técnicas específicas para mitigar el posible efecto
del missmatch en el bucle de regulación y en el circuito de réplica utitilizado para modifi-
car el valor de la resistencia en la compensación deMiller. Entre las técnicas utilizadas,
destaca el uso del centroide común y el uso de transistores dummies, para lograr una mayor
simetría en la celda. A su vez, se ha incrementado la distancia de los anillos de guarda que
rodean a los transistores PMOS y NMOS para reducir su efecto sobre la tensión umbral
del propio transistor [119–123], provocando que ésta se aproxime a su valor nominal. Esta
nueva versión ocupa un área de 246.8µmx227.44µm.
4.5 Conclusiones
Como se ha visto en este capitulo, la estabilidad en los reguladores LDO es de vital
importancia para garantizar el correcto funcionamiento del regulador y de la carga que se
le conecta. En este sentido, uno de los esquemas más sencillos, y extensamente utilizado
para compensar amplificadores operacionales, es la compensación deMiller con resistencia
de anulación. De esta forma, se consigue eliminar la degradación del margen de fase que
genera el cero ubicado en el semiplano derecho, como consecuencia del camino directo
que crea la capacidad parásita Cgd,pass del transistor de paso. No obstante, como se ha
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(a) (b)
Figura 4.20 Comparativa entre (a) la primera y (b) la segunda versión del layout .
mostrado al comienzo de este capítulo, la variación de los parámetros de pequeña señal en
el transistor de paso, provoca que esta compensación no sea efectiva en todos los casos de
funcionamiento, como se ha mostrado en la Figura 4.3.
Con el objetivo de solventar esta limitación, se ha presentado un esquema de compen-
sación basado en el ajuste del valor de la resistencia RC según el valor de la corriente
demandada por la carga. Para ello, se ha implementado la técnica propuesta en una tecno-
logía CMOS estándar de 65nm. De los resultados obtenidos, se observa que el regulador
LDO es estable para todo el rango de funcionamiento, es decir, desde la ausencia de carga
a su salida hasta una carga máxima de 100mA. Al mismo tiempo, la estabilidad del sistema
no se ve comprometida cuando la tensión de línea varía.
La Tabla 4.5 muestra una comparativa de las principales magnitudes de los reguladores
publicados en la literatura científica. En este caso, los trabajos expuestos en dicha tabla han
sido seleccionados por presentar alguna técnica específica para estabilizar el regulador,
de forma que se puedan contextualizar los resultados obtenidos. Como se desprende de
las medidas obtenidas, las variaciones de VOUT son similares a las de las publicaciones
recogidas. Cabe destacar que los valores presentados para ∆VOUT frente a cambios de
ILOAD se corresponden con un tiempo de subida y de bajada de 0.1µs. Por este motivo, son
ligeramente superiores a los del resto de diseños presentados. Cuando dichos tiempos se
incrementan a 1µs, la variación que sufre la tensión regulada es de +232mV/−110mV ,
aproximándose a los valores del resto de trabajos.
Por su parte, el valor de la figura de mérito obtenido por este regulador es de 103.35 f s.
La Tabla 4.4 recoge la FOM de cada uno de los reguladores expuestos en la Tabla 4.5 a
modo comparativo. Según se puede ver, el trabajo expuesto presenta el segundo mejor
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Tabla 4.4 Valores de la FOM obtenidos por los trabajos expuestos.
[31] [39] [40]a [41]a [42] [44] Apor-
tación
Apor-
tación*
Tr [ns] 0.19 0.32 42 0.36 5.18 140 0.58 0.13
FOM1 [fs] 72.20 416 16380 388.80 2331 63000 103.35 24.36
a Valores obtenidos por simulación
valor de la FOM. El primer puesto se encuentra ocupado por [31], que se corresponde con
un regulador implementado en una tecnología de 0.6µm y que hace uso de una técnica para
modificar el factor de amortiguamiento del par de polos complejos conjugados que aparece
en la función de transferencia del sistema. En este caso, los autores presentan la respuesta
transitoria de la tensión de salida para un cambio de ILOAD de 90mA, es decir, la corriente
que emula a la carga varía entre 10mA y 100mA en 0.5µs. Ante este estímulo, la solución
propuesta en este capítulo obtiene una variación de VOUT de +96.93mV/− 39.36mV ,
respecto a su tensión nominal VOUT = 0.8. Si se actualiza el cálculo de la figura de mérito
con estos nuevos valores, se obtiene una FOM = 24.37 f s. En consecuencia, al utilizar
los mismos estímulos que [31], la solución presentada ocuparía el primer lugar de la
comparativa.
Por último, la Figura 4.21 supone una representación gráfica de la comparativa llevada
a cabo en la Tabla 4.5. Al igual que se ha visto en el capítulo anterior, cuanto más cerca
del origen de coordenadas se encuentre el trabajo, mejor será la respuesta del regulador y
menor su consumo quiescente. La leyenda “Aportacion*” representa al valor de la FOM
que alcanza el regulador presentado en este capítulo bajo el test de medida empleado
en [31].
Consumo quiescente (Iq)[µA]
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Figura 4.21 Comparación de la aportación presentada en este capítulo frente a los trabajos
publicados cuyo objetivo es mejorar la estabilidad.
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5 Regulador LDO de ultra-bajo
consumo
Los sistemas de gestión de potencia han adquirido una gran importancia en los últimosaños, sobre todo en aplicaciones de bajo consumo, debido a la necesidad de reducir
la potencia estática consumida por los diferentes bloques, [124]. La importancia de este
tipo de sistemas se ha hecho aún más notoria cuando han surgido las redes de sensores
inalámbricas [125] (WSNs1), donde los nodos que las componen están alimentados por
baterías o, en algunos casos, de la energía que son capaces de recolectar del entorno que
les rodea, [126]. Por este motivo, reducir al máximo el consumo de potencia de cada
uno de los bloques que componen los nodos supone extender la vida útil de las baterías
lo máximo posible. En este sentido, uno de los bloques críticos se corresponde con los
reguladores LDO, encargados de suministrar la tensión de alimentación, que siempre se
encuentran en estos dispositivos.
Por este motivo, en este capítulo se expone un regulador LDO compensado internamente
cuyo consumo quiescente es inferior a 0.6µA. Para ello, se ha utilizado un esquema basado
en la topología clásica, a la que se ha intercalado un buffer clase AB para efectuar la carga
y/o descarga de la capacidad parásita del transistor de paso.
5.1 Introducción
A la hora de diseñar reguladores LDO de ultra bajo consumo, aquéllos que presentan una
corriente quiescente inferior a 1µA, se deben tener en cuenta dos aspectos críticos. Por
una parte, la impedancia de salida del amplificador de error, así como de las posibles
etapas intermedias es muy alta, como consecuencia de las bajas corrientes de polarización
utilizadas. Esto provoca que se generen polos de baja frecuencia que degradan la respuesta
en frecuencia. Por tanto, es necesaria la introducción de un esquema de compensación que
no genere un consumo adicional. De esta forma, aquellas técnicas de compensación que
hagan uso de bloques activos, como [36], [31] o [39], quedarían descartadas.
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Por otra parte, el tiempo requerido por el amplificador de error para manejar la capacidad
parásita de puerta de MPASS tiende a ser alto, como resultado de las bajas corrientes de
polarización usadas, nuevamente. Esto lleva al uso de esquemas donde se intercala un
buffer de tipo clase AB entremedio del amplificador de error y el propio transistor de
paso. Por todo ello, se puede mantener controlado el consumo quiescente del regulador
en condiciones estáticas, donde no se producen variaciones de la corriente demandada
por la carga o de la tensión de entrada, mientras que durante los instantes de variación,
el buffer puede generar la corriente suficiente como para cargar o descargar rápidamente
dicha capacidad parásita, de modo que la respuesta transitoria no se vea resentida.
5.2 Arquitectura
El regulador LDO propuesto se muestra en la Figura 5.1. Como se puede observar, el
amplificador de error está compuesto por un amplificador operacional Folded Cascode
al que se le han incorporado los amplificadores A1, A2, A3 y A4 para mejorar la ganancia
en tensión, Figura 5.2a. Estos se corresponden con los amplificadores de baja tensión
y alto rango de señal utilizados en el Capítulo 3 para mejorar la ganancia de las celdas
presentadas allí, Figura 5.2b y Figura 5.2c.
COUT
VOUT
ILOADRFB1
RFB2
CC2
CC1
Buffer
VIN
VFB
VREF
VA
VB
VGVIN,B
(a)
VIN
VIN,B
VBP,2
VG
R
C
MB1
MB2
MB3
VY
VX
(b)
Figura 5.1 (a) Vista simplificada del regulador propuesto y (b) esquemático del buffer
utilizado para manejar la puerta del transistor de paso.
A su vez, para mejorar el rango de señal e incrementar el slew-rate en el nodo de puerta,
VG, se ha usado un buffer en tensión clase AB [127] que permite incrementar la corriente
de carga y/o descarga de la capacidad parásita del transistor MPASS. Para conseguir este
funcionamiento, se ha utilizado un acoplamiento RC como se muestra en la Figura 5.1b.
Como se puede apreciar, la resistencia R sirve para establecer el valor de tensiónVBP,2 en
el nodoVY . De esta forma, la corriente que circula por la rama compuesta por los transistores
MB1,MB2 yMB3 está bien fijada. Por su parte, desde un punto de vista transitorio, cuando
la tensión de entrada al buffer VIN,B, reduce su valor, debido a un aumento en la corriente
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demandada por la carga o a una disminución de la tensión VIN , la caída VSG del transistor
MB2 se incrementa debido a que VG no cambia inmediatamente. Durante ese instante, el
nodoVX tiende a incrementar su valor y, como consecuencia del acoplamiento RC, el nodo
VY tiende a aumentar también. Esto provoca que la corriente que inyectaMB1 se reduzca,
favoreciendo la descarga de la capacidad parásita de puerta del transistorMPASS,Cgg. Por
su parte, cuando VIN,B aumenta su valor, la caída VSG|MB2 se hace menor, provocando la
reducción momentánea de la tensión de los nodos VX y VY , respectivamente. Esto permite
que la corriente que inyecta MB1 aumente, favoreciendo la rápida carga deCgg.
A1
A3 A4
A2VREF VFB
VBUFFER
VBP
VIN
VBN
VA
VB
(a)
VCN
VCP
VIN
OUT
IN
VBN
(b)
VCN
VCP
VIN
OUT
IN
VBP
(c)
Figura 5.2 Estructura del regulador propuesto. (a) Detalle del amplificador de error usado
para incrementar la ganancia, (b) detalle de los amplificadores A1, A2, (c) A3 y
A4.
5.2.1 Estabilidad
El estudio de la estabilidad requiere analizar su modelo de pequeña señal equivalente,
representado en la Figura 5.3. De esta forma, se puede obtener la función de transferencia
en lazo abierto de todo el sistema, permitiendo la obtención de los polos y ceros que
definen la respuesta en frecuencia del regulador LDO.
La Ecuación (5.1) representa la función de transferencia de todo el sistema. Los valores
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Figura 5.3 Modelo de pequeña señal del regulador LDO propuesto.
gmi y roi representan la transconductancia y la resistencia de salida del transistor i− e´simo,
respectivamente. Hay que señalar que los elementos pasivosCbu f , Rbu f han sido incluidos
en este análisis para evaluar su impacto en la Ecuación (5.1). Por otro lado, las capacidades
Cc son las responsables de llevar a cabo la compensación del regulador propuesto, haciendo
uso de un esquema conocido como Compensación Híbrida Cascodo o HCFC2, [128–132].
H (s) = AOL
1+a1s+a2s
2+a3s
3+a4s
4+a5s
5+a6s
6+a7s
7+a8s
8
1+b1s+b2s2+b3s3+b4s4+b5s5+b6s6+b7s7+b8s8+b9s9
(5.1)
donde
AOL =
K1K0gm,2gm,6gm,8gm,pro,6ro,8ro,10ro,2‖ro,4ro,p‖RLOAD‖ [RFB1+RFB2]
gm,12ro,11ro,12
[
K0gm,6ro,6Ro,2‖Ro,4+K1gm,8ro,8ro,10
] (5.2)
a1 =
[
1+gm,11ro,13‖1/gm,13
]
Rbu fCbu f (5.3)
a2 =
[
Routgb,PMOSCgg,PMOS
K1
+
Routgb,NMOSCgg,NMOS
K0
]
a1 (5.4)
a3 =Cgg,PMOSR
out
gb,PMOS
[
Cc
K1gm,8
+
Routgb,NMOSCgg,NMOS
K1K0
]
a1 (5.5)
a4 =
Routgb,NMOSR
out
gb,PMOSCgg,NMOSCgg,PMOSCc
gm,8K1K0
a1 (5.6)
2 Siglas procedentes del inglés, Hybrid Cascode Feedforward Compensation
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Si se asume que existe un polo de muy baja frecuencia, este se puede aproximar a partir
del término Ecuación (5.11). Por tanto, el polo dominante del regulador LDO propuesto
vendrá determinado por la Ecuación (5.20).
ωp,dom ≈
1
2
[
K0gm,6ro,6ro,2‖ro,4
]‖[K1gm,8ro,8ro,10]ro,p‖RL‖[R f b1+R f b2]Cc (5.20)
La Figura 5.4 muestra el diagrama de Bode para diferentes valores de ILOAD, obtenido a
través de simulaciones post-layout. En todos los casos, el valor de la capacidad de salida
es COUT = 100pF , correspondiente al peor caso. La Tabla 5.1 recoge la ganancia y el
margen de fase obtenido para las distintas corrientes de carga usadas.
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Figura 5.4 Diagrama de Bode para distintos valores de ILOAD.
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Tabla 5.1 Valores del margen de fase y de la ganancia obtenidos de la respuesta en fre-
cuencia del regulador LDO propuesto.
ILOAD PM [◦] Ganancia [dB]
100 [µA] 129.14 64.25
1 [mA] 128.72 65.34
10 [mA] 127.44 65.34
100 [mA] 117.04 65.1
5.3 Resultados experimentales
Con el objetivo de validar el regulador propuesto, la celda se ha fabricado en una tecnología
CMOS estándar de 0.18 µm. El regulador se ha diseñado para entregar una corrientemáxima
de 100mA con una tensión nominal de salida de 1.0V y una capacidad COUT |max = 100pF .
Por su parte, la tensión de entrada puede variar desde 1.2V hasta 1.8V , tensión máxima
soportada por los transistores nominales de la tecnología empleada.
La microfotografía del chip se muestra en la Figura 5.5a. Como puede verse, se ha
superpuesto la vista de layout de la celda para mostrar la disposición del diseño. La
Figura 5.5b presenta una vista más detallada de la implementación física. El bloque A
(color rojo) se corresponde con el transistor de paso, B (color naranja) es el amplificador
de error, C (color verde) señala la ubicación del buffer utilizado para gestionar la puerta de
MPASS; y, por último, el bloque D (color azul) se corresponde con el circuito de polarización
y generación de las tensiones de cascodo. Por su parte, el rectángulo nombrado como E
(color negro), se corresponde con capacidades de desacoplo que permiten estabilizar las
tensiones de cascodo. El área total que ocupa el regulador, sin contar las capacidades de
desacoplo, es de 315µm x 460µm, lo que supone un área de 0.1449mm2. No obstante,
considerándolas, el área total ocupada es de 0.195m2.
LDO
(a)
A
B
C
D
E
(b)
Figura 5.5 (a) Microfotografía del chip fabricado y (b) detalle del layout realizado.
5.3 Resultados experimentales 125
La Figura 5.6a y la Figura 5.6b muestran la característica estática del regulador para
ILOAD = 100mA e ILOAD = 0mA, respectivamente. En ambas situaciones,COUT = 100pF
es el valor que se corresponde con el peor caso desde el punto de vista de la estabilidad.
Al igual que en los capítulos anteriores, se ha utilizado como estímulo de entrada una
señal triangular de período T = 10ms con una amplitud A= 1.8Vpp y un nivel de continua
DC = 0.9V . Como puede comprobarse, VOUT = 0.982V para toda VIN > 1.142V lo que
supone una tensión Vdropout = 0.164V , valor ligeramente inferior a la tensión objetivo de
0.2V .
A continuación, en la Figura 5.7 se muestra el consumo quiescente del regulador LDO
propuesto para diferentes valores de la carga. Estos se han obtenido emulando la carga con
un potenciómetro y modificando su valor para recorrer todo el rango de funcionamiento.
A su vez, la tensión de entrada se ha fijado a su valor mínimo, VIN = 1.2V mientras que
COUT = 100pF .
1.8V
1.146V
0V
0.982V
0.982V
1ms
0.2 V
0.2 V
(a)
1.8V
1.002
0V
1.002
1.001
1ms
0.2 V
0.2 V
(b)
Figura 5.6 Respuesta estática del regulador propuesto para (a)COUT = 100pF e ILOAD =
100mA y (b)COUT = 100pF e ILOAD = 100µA.
La Figura 5.8 muestra la respuesta transitoria de la celda diseñada frente a variaciones
de la corriente de carga. En todos ellos, las medidas se han realizado asumiendo el peor
caso de funcionamiento, es decir, aquella situación en la queVIN = 1.2V yCOUT = 100pF .
Bajo estas condiciones, la Figura 5.8a y la Figura 5.8b muestran la variación de la tensión
de salida cuando ILOAD varía su valor entre ILOAD|min = 100µA a ILOAD|max = 100mA
con un tiempo de subida, tr y de bajada, t f , de 1µs. En esta situación las variaciones
que presenta la tensión regulada son de 274mV/−368mV , respecto de su valor nominal.
A su vez, la Figura 5.8c y la Figura 5.8d representan la modificación de VOUT cuando
ILOAD varía entre 1mA y 100mA, con tr = t f = 1µs. En este nuevo caso, la tensión de
salida muestra un exceso 274mV cuando la corriente de carga reduce su valor, mientras
que cuando ésta se incrementa, VOUT sufre una reducción de 268mV . Por su parte, el
peor tiempo de establecimiento medido se produce para el caso en el que ILOAD sufre un
cambio de 99.9mA, obteniendo un valor de 23.58µs. La regulación de carga obtenida es
de 85.44µV/mA.
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Para el estudio de la regulación de línea, se han utilizado diferentes valores de la corriente
de carga de forma que se pueda validar el correcto funcionamiento del regulador diseñado.
En todos los casos, el valor de la capacidad COUT que se ha utilizado es de 100pF . La
Figura 5.9a y la Figura 5.9b representan la variación de la tensión de salida para un cambio
en VIN entre 1.2V y 1.8V con tr = t f = 1µs y una corriente ILOAD = 100mA. Ante este
cambio, la tensiónVOUT presenta una variación de 246mV/−281mV , respecto de su valor
nominal. Por su parte, cuando la corriente de carga se reduce a 0.1mA y VIN se somete a la
misma perturbación, VOUT presenta una variación máxima de 254mV . El peor tiempo de
establecimiento medido es de 731.16µs y se obtiene para el caso en el que ILOAD = 100mA.
Por último, el regulador propuesto presenta una regulación de línea de 2.50mV/V .
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Figura 5.7 Variación del consumo quiescente del regulador LDO propuesto en función de
ILOAD.
Para finalizar esta sección, la Tabla 5.2 recoge las principales características del regulador
LDO expuesto.
Tabla 5.2 Resumen de las características del regulador presentado.
Regulador
propuesto
Regulador
propuesto
Proceso [µm] 0.18 ∆VOUT variando VIN
VIN [V] 1.2-1.8 • Máximo [mV ] 246
VOUT [V] 1.0 • Mínimo [mV ] -281
VDROPOUT [mV] 0.164 ∆VIN /tre [V/µs] 0.6/1
ILOAD,max [mA] 100 ∆VOUT variando ILOAD
Iq
a [µA] 0.585b • Máximo [mV ] 274
COUT [pF] 100 • Mínimo [mV ] -368
η |ILOAD,max [%] 99.9994 ∆ILOAD/tre [mA/µs] 99.9/1
Área [mm2] 0.195 Regulación de línea [mV/V ] 2.5
Regulación de carga [µV/mA] 85.44
FOM [fs] 3.76
a Peor caso b Incluye el consumo del circuito de polarización
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5.4 Conclusiones
Uno de los principales requisitos impuestos por la tendencia de la electrónica es el bajo
consumo. En consecuencia, es necesario minimizar el consumo de todos los bloques de
un sistema. A este respecto, el diseño de reguladores de tensión de ultra bajo consumo
es crítico para maximizar todo lo posible la vida de la batería e, inclusive, operar sin
necesidad de ésta. Por esta razón, el regulador LDO presentado en este capítulo busca
minimizar el consumo quiescente sin que el resto de prestaciones se vean degradadas.
Se ha optado por una solución inspirada en la topología clásica de los reguladores
LDO, puesto que se ha intercalado un buffer de tensión clase AB entre el amplificador
de error y el transistor de paso. El uso de éste permite reducir las especificaciones del
amplificador de error, al no tener que cargar y/o descargar la capacidad parásita Cgg de
puerta deMPASS directamente. Por tanto, es posible encontrar una topología que cumpla con
las restricciones de ancho de banda y ganancia y posea una baja corriente de polarización.
Por su parte, el seleccionar un buffer clase AB, permite mantener controlado el consumo
quiescente del mismo y, en los momentos de transición, multiplicar ésta para poder manejar
adecuadamente la carga y/o descarga de la capacidad Cgg del transistor de paso.
Tabla 5.3 Valores de la FOM obtenidos por los trabajos expuestos.
[47] [53] [54] [55] [56] [78] Aportación
Tr [ns] 1.50 0.47 0.07 0.47 0.12 0.04 0.64
FOM1 [fs] 36.00 33.18 56.69 65.80 24.28 29.01 3.76
a Valores obtenidos por simulación
La Tabla 5.4 muestra una comparativa del trabajo expuesto en este capítulo junto con los
seis reguladores más representativos que hacen uso de la topología clásica. Por su parte, la
Tabla 5.3 muestra los valores de la figura de mérito obtenidos por los distintos reguladores
mostrados. De esta comparación, se puede comprobar que el regulador propuesto consigue
mejorar a las soluciones presentadas.
Para finalizar, la Figura 5.10 muestra una representación gráfica del valor de la figura
de mérito de cada trabajo frente al consumo quiescente. De esta forma, la proximidad al
origen de coordenadas supone una mejor respuesta del regulador frente a variaciones, ya
que el valor conseguido por la FOM muestra un valor más bajo, y un menor consumo
estático.
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Figura 5.10 Representación de la FOM expuesta en Ecuación (2.25) frente al consumo
quiescente del regulador.
5.4 Conclusiones 131
Ta
bl
a
5.
4
Co
m
pa
ra
tiv
a
de
lo
st
ra
ba
jo
se
xp
ue
sto
sp
ar
a
m
ej
or
ar
la
es
ta
bi
lid
ad
de
lo
sr
eg
ul
ad
or
es
LD
O
co
m
pe
ns
ad
os
in
te
rn
am
en
te
.
[4
7]
[5
3]
[5
4]
[5
5]
[5
6]
[7
8]
A
po
rta
ci
ón
Pr
oc
es
o
[µ
m
]
0.
18
0.
35
0.
06
5
0.
35
0.
11
0.
13
0.
18
V I
N
[V
]
1.
0-
1.
8
2.
5-
4.
0
1.
2
1.
2
1.
8-
3.
8
1.
15
-1
.4
1.
2-
1.
8
V O
U
T
[V
]
0.
9
2.
35
1.
0
1.
0
1.
6-
3.
6
1.
0
1.
0
V D
RO
P
O
U
T
[m
V
]
10
0
15
0
20
0
20
0
20
0
15
0
20
0
I L
O
A
D
,m
ax
[m
A
]
50
10
0
10
0
10
0
20
0
50
10
0
I q
a
[µ
A
]
1.
2
7.
0
82
.4
14
.0
41
.5
37
.0
0.
58
5
C
O
U
T
[p
F]
1e
2
1e
2
1e
2
1e
2
4e
1
2e
1
1e
2
η
| I LO
A
D
,m
ax
[%
]
99
.9
97
6
99
.9
93
0
99
.9
17
7
99
.9
86
0
99
.9
79
3
99
.9
26
1
99
.9
99
4
A
re
a
[m
m
2 ]
0.
09
00
b,
c
0.
06
42
0.
01
70
0.
03
78
0.
21
00
0.
01
80
0.
19
50
Ti
em
po
de
re
sp
ue
sta
b
[µ
s]
4.
00
0.
15
6.
00
2.
70
0.
65
0.
40
73
1.
6
∆V
O
U
T
va
ria
nd
o
V I
N •
M
áx
im
o
[m
V
]
40
0d
19
6
8.
91
-e
-e
-e
24
6
•
M
ín
im
o
[m
V
]
-2
50
d
-1
83
-1
0.
63
-e
-e
-e
-2
81
∆V
IN
/t
rd
[V
/
µ
s]
0.
5/
1d
0.
5/
0.
5
0.
2/
10
-e
-e
-e
0.
6/
1
∆V
O
U
T
va
ria
nd
o
I L
O
A
D
•
M
áx
im
o
[m
V
]
20
0d
23
1
0.
00
20
0d
20
0
56
27
4
•
M
ín
im
o
[m
V
]
-4
25
d
-2
43
-6
8.
8
-2
70
-3
85
-4
2
-3
68
∆I
LO
A
D
/t
rd
[m
A
/
µ
s]
49
.5
0/
0.
2d
99
.9
5/
0.
5
10
0/
0.
3
99
.9
/1
19
9.
5/
0.
5
49
.9
5/
0.
2
99
.9
/1
Re
gu
la
ci
ón
de
lín
ea
[m
V
/V
]
3.
62
5
1.
00
4.
70
-e
8.
9
8.
1
2.
50
Re
gu
la
ci
ón
de
ca
rg
a
[µ
V
/m
A
]
14
8.
00
80
.0
0
30
0.
00
-e
10
8.
00
55
.6
85
.4
4
a
Pe
or
ca
so
b
Á
re
a
ef
ec
tiv
a
c
PA
D
si
nc
lu
íd
os
d
Es
tim
ac
ió
n
re
al
iz
ad
a
a
pa
rti
rd
e
lo
sd
at
os
pr
op
or
ci
on
ad
os
po
re
la
rtí
cu
lo
e
N
o
ap
or
ta
n
in
fo
rm
ac
ió
n
f
t r
:T
ie
m
po
de
su
bi
da

6 Conclusiones
El escalado de las tecnologías de fabricación CMOS ha permitido satisfacer dos de lasprincipales necesidades de la industria electrónica: la alta integración de sistemas en
un mismo chip y la reducción del área consumida por estos en el PCB. Sin embargo, como
contrapartida a esta evolución, los sistemas de gestión de la potencia han visto incrementar
su complejidad, ya que en estos nuevos dispositivos existen multitud de dominios de
tensión, responsables de alimentar a los diferentes subsistemas. Este hecho ha provocado
que los reguladores lineales de bajo dropout, con compensación interna, hayan cobrado una
especial relevancia en los últimos años por varios motivos. Por una parte, al no necesitar
componentes externos, no sólo reducen la lista de dispositivos externos necesarios, sino
que además se consigue un ahorro significativo de área. De esta forma, se puede reducir
el tamaño del PCB. Por otro lado, la posibilidad de ser integrado permite la creación de
esquemas de distribución de potencia dentro del propio chip, destinados a la mejora de la
eficiencia energética.
Por estas razones, la investigación llevada a cabo durante el transcurso de esta tesis
doctoral se ha centrado en el diseño de reguladores de bajo dropout compensados in-
ternamente y la problemática asociada a su diseño. En este sentido, se han propuesto
diferentes soluciones orientadas al bajo consumo sin que ello suponga una reducción de
las prestaciones.
Una línea de investigación seguida ha sido el estudio de reguladores LDO basados en
la celda CAFVF. Como consecuencia de sus bondades, baja impedancia de salida y gran
estabilidad en frecuencia, el FVF se ha presentado como alternativa al esquema clásico
de regulación como se ha podido observar en la introducción del Capítulo 3. En este
aspecto, se han propuesto dos reguladores LDO que permiten solventar los problemas
asociados a la respuesta transitoria que presenta el FVF al ser usado como regulador.
Las técnicas propuestas para dicha mejora se han basado en el uso de acoplamientos
capacitivos, convirtiendo las fuentes estáticas de corrientes que polarizan los diseños en
dinámicas, en el caso de la primera aportación. Esto permite incrementar la corriente
de carga y de descarga de la capacidad de puerta del transistor de paso sin necesidad de
incrementar el consumo quiescente de todo el regulador. En la segunda aportación, se
ha optado por combinar el acoplamiento RC junto a un camino de rápida descarga. Esta
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variación permite reducir el consumo estático hasta un 55% sin suponer una degradación
de las prestaciones.
Una segunda línea de investigación se ha centrado en el estudio de la estabilidad de estas
celdas, como se ha podido verificar en el Capítulo 4. Con este objetivo, se ha propuesto un
esquema basado en la compensación deMiller con resistencia de anulación. Para solventar
los problemas de estabilidad, motivados por la gran variación de los parámetros de pequeña
señal del transistor de paso, se ha optado por la implementación de una rama de réplica que
permita establecer una tensión de referencia con la que comparar el punto de operación
del regulador LDO. Esto permite fijar el valor de la resistencia variable RC en el punto
crítico de estabilidad, consiguiendo estabilizar el regulador propuesto para cualquier valor
de la carga.
Por último, se ha desarrollado un regulador LDO de ultra bajo consumo basado en la
topología clásica que pueda ser utilizado en sistemas de energy harvesting. Con el objetivo
de eliminar las restricciones que impone gestionar la capacidad parásita del transistor de
paso al amplificador de error, se ha utilizado un buffer clase AB. Éste permite mantener
bajo el consumo quiescente mientras que en los instantes de transición puede generar una
gran corriente destinada a la carga y descarga de dicha capacidad parásita.
6.1 Trabajo futuro
A continuación, se detallan nuevas líneas de investigación que suponen una evolución del
trabajo desarrollado en el marco de esta tesis doctoral. Éstas se pueden agrupar en dos
grandes vertientes: la mejora de los sistemas de regulación de la tensión de alimentación y
la integración de sistemas de captación de energía que permitan minimizar o, inclusive,
eliminar el uso de baterías.
Desde el punto de vista de sistema, el estudio de nuevas técnicas que permitan mejorar
prestaciones como el PSRR es necesario. En los sistemas analógicos de altas prestaciones,
la reducción de las variaciones de la tensión de alimentación es crítico. Un ejemplo se puede
ver en [70, 133, 134]. Para ello, es necesario un estudio a nivel de sistema pormenorizado
que contemple todas las fuentes que contribuyen a degradar dicha magnitud. Éste permitirá
proponer soluciones que no impliquen el incremento del consumo quiescente o el uso de
técnicas que incrementen la caída de dropout.
Una segunda línea de investigación a llevar a cabo dentro de los sistemas de regulación,
se corresponde con el uso de esquemas híbridos que permitan obtener soluciones muy
eficientes desde el punto de vista de la potencia. El gran inconveniente que presentan los
reguladores lineales es su baja eficiencia cuando la tensión de línea es muy superior a la
tensión VIN |min =VOUT +Vdropout . De este modo, puede resultar muy útil la búsqueda de
sistemas de regulación híbridos que incorporen un regulador basado en conmutación y otro
lineal. De esta forma, cuando la tensión de línea se desvía del valor VIN |min, el regulador
conmutado es capaz de establecer a su salida una tensión VIN |min, permitiendo que el
regulador lineal trabaje en su zona de máxima eficiencia energética. En esta línea, surge la
posibilidad de explorar el beneficio que puede reportar el uso de tecnologías diferentes a
las CMOS convencionales, como puede ser el uso de transistores de Nitruro de Galio o
GaN. La industria dedicada a la electrónica de potencia está introduciendo transistores
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de GaN en aquellas aplicaciones que requieren de conversiones de potencia dado su bajo
coste y alta eficiencia, [135–137]. Por tanto, puede resultar interesante caracterizar este
tipo de procesos para determinar el impacto que presenta su uso en la regulación de la
tensión de entrada.
Por último, el trabajo a desarrollar en la integración de sistemas de captación de energía
o energy harvesting dentro de la cadena de conversión de potencia radica en el estudio de
las principales características de las fuentes ( solar, térmica o RF) y cómo extraer la máxima
cantidad de energía de las mismas. Así pues, es necesario el estudio de nuevos circuitos
de arranque o startup, capaces de funcionar a partir de tensiones muy bajas, del orden
de decenas de milivoltios. En dicho caso, se pueden utilizar este tipo de esquemas para
alimentar sensores de ultra bajo consumo, [5], o mantener la carga de supercondensadores,
evitando que ésta se pierda a través de las corrientes de fuga de los mismos. De esta forma,
estos dispositivos podrán utilizarse como reemplazos de las baterías convencionales.

7 Conclusions
Technoogy downscaling has satisfied two of the most important needs of nowadaysindustrial electronics. As a consequence of higher integration density, the coexistence
of several systems in the same chip becomes plausible and great area reduction is achieved
as PCB size diminishes. However, this technology evolution entails an increase in the power
management systems complexity as plenty of different voltage domains coexists, biasing
the different systems that are integrated together. This fact has led internally-compensated
low-dropout regulators to become more relevant during the last years. On the one hand,
as no external components are needed, the external circuitry and PCB are simplified and
reduced in area. On the other hand, as they can be completely integrated, power distribution
through the chip can be handled inside the same silicon dice, what leads to an improvement
in energy efficiency.
For all these reasons, the research carried out during this PhD has been focused in
internally compensated Low Dropout (LDO) regulators design. Thus, different low-power
high-performance solutions have been proposed following two different approaches.
In the first approach, the CAFVF cell- based LDO regulators has been studied and
designed. The CAFVF cell properties (low output impedance, high frequency stability)
make it a suitable alternative to the classical regulation scheme as it was presented in
CHAP FVF. Regarding this, two LDO that improve the FVF- based LDO transient response
were presented. The technique proposed in the first contribution uses capacitive coupling
in order to turn the static current sources into dynamic. This allows the pass transistor
gate capacitance charge and discharge current to increase without increasing the regulator
quiescent consumption. In the second contribution fast discharge path was used in addition
to the RC coupling in order to reduce the static power consumption up to a 55% without
degrading the performance.
The second approach was focused on the study of the stability of those cells, as it was
seen in CHAP3. So that, a miller compensation scheme with nulling resistor was proposed.
In order to mitigate the stability problems caused by the large variation of the pass transistor
small signal parameters, a replica branch that allows to set a reference voltage to compare
with the LDO regulator operation point was implemented. This allows the setting of the
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variable resistor RC in the critical stability point, so that the proposed regulator becomes
stable for any load value.
Finally, an ultra-low power LDO regulator based on the classical topology was developed
for energy harvesting systems. In order to get rid of the limitation that the pass transistor
parasitic capacitance imposes to the error amplifier, a class AB buffer was used. This
buffer keeps the quiescent consumption low at the same time it provides a large current to
the above-mentioned parasitic capacitance in the transient events.
7.1 Future work
In this section, future work areas that directly derive from this PhD. research are going to
be presented. They can be assembled into two main objectives: the improvement of the
biasing voltage regulation systems and the integration of energy harvesting systems that
minimize or even eradicate the battery usage.
From the system point of view, new techniques focused on the improvement of performan-
ces such as the PSRR are required. In high performance analog systems, the minimization
of the biasing voltage variation is a main concern. An illustrative example of this can be
found in [70, 133, 134]. Thus, a detailed system-level study that identifies all the possible
origins of biasing voltage degradation is needed. From this study, new solutions that
maintains quiescent consumption while increasing the dropout could be proposed.
Regarding regulation systems, hybrid schemes could provide very efficient solutions
from the power point of view. The main disadvantage of linear regulators is realted to its
low efficiency when line voltage is much higher than VIN |min =VOUT +Vdropout . Thus, it
would be very useful the hybrid regulation system research that involves a switching based
and a lineal regulator. So that, when the line voltage varies from VIN |min, the switched
regulator can maintain a VIN |min output voltage while linear regulator is able to operate at
its maximum energetic efficiency. This future research should also involve the study of the
possible benefits of using non -conventional CMOS technologies, such as GaN transistors.
In fact, power electronics industry is introducing GaN transistors in applications that
requires power conversion due to its low cost and high efficiency. CITA. Therefore, those
fabrication processes should be characterized in order to determinate its impact in input
voltage regulation.
Finally, regarding power conversion in energy harvesting systems, the study of the main
sources (solar, thermic, RF) and how to harvest the maximum amount of energy of them
should be carried out. Thus, new starting circuits able to operate with extremely low
voltages (≈ 10mV ) would be needed. Those new schemes could also be used in ultra low
power sensors or in supercapacitors charge maintenance as a replacement of conventional
bateries.
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